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Glossario
AF: Active Flux
Flusso Attivo: flusso virtuale la cui componente di asse diretto moltiplica
la corrente di asse q nell’espressione dq della coppia, così da riportarsi nelle
condizioni di macchina isotropa equivalente. Acronimo utilizzato per riferirsi
al metodo di controllo sensorless basato sulla stima del Flusso Attivo
Back-emf: Forza controelettromotrice
Tensione indotta allo statore dovuta alla presenza del flusso rotorico, visto
dallo statore come variabile
Funzione convessa: Una funzione è detta convessa se la sua derivata seconda
(Hessiana) è simmetrica definita positiva (simmetrica con tutti gli autovalori
positivi) in un insieme convesso.
MTPA: Maximum Torque Per Ampere
Massima coppia erogata a parità di corrente
PI: Regolatore Proporzionale e Integrativo
PLL: Phase Locked Loop
Anello agganciato in fase: sistema di controllo automatico che consente di
generare un segnale periodico la cui fase è in relazione fissa con quella di un
segnale di riferimento
Sensor-based: Metodo di controllo a catena chiusa basato su appositi sensori
Sensorless: Metodo di controllo a catena chiusa basato sulla stima di posizione e
velocità rotorica, in assenza di appositi sensori
SPM-SM: Surface-mounted Permanent Magnet Synchronous Motor
Motore sincrono a magneti superficiali; ovvero il motore sincrono isotropo
per definizione
IPM-SM: Interior Permanent Magnet Synchronous Motor
Motore sincrono a magneti interni
SyRM: Synchronous reluctance machine
Motore sincrono a riluttanza
9

Introduzione
La normativa internazionale impone che le macchine elettriche in gene-
rale abbiano rendimenti sempre più spinti. Per quanto concerne l’ambito dei
motori elettrici, i classici motori asincroni risultano inadatti a tale scopo a
causa delle inevitabili perdite rotoriche presenti a regime di funzionamento.
Pertanto, la ricerca negli ultimi anni si è concentrata sempre più nei motori
sincroni, i quali, non presentando per definizione perdite elettriche al rotore
in condizioni di normale funzionamento, possono spingersi a rendimenti mol-
to elevati. Il problema dei motori sincroni è che essi necessitano di lavorare
alla velocità di sincronismo, pertanto nella maggior parte dei casi devono
essere controllati tramite un azionamento elettrico.
Gli azionamenti elettrici per motori sincroni possono conferire al motore ele-
vate prestazioni dinamiche grazie all’accurato controllo vettoriale di corrente,
il quale, però, necessita della misura della corrente statorica e delle misure di
posizione e velocità rotorica. La misura della corrente è una misura semplice
ed economica, pertanto non comporta grossi oneri. Le misure di posizione
e velocità rotorica, invece, vengono classicamente eseguite tramite apposi-
ti trasduttori (encoder) incrementando i costi, le dimensioni ed il numero
di componenti del sistema. Grazie all’attuale capacità di calcolo anche dei
più economici microprocessori, risultano possibili azionamenti sensorless, i
quali sfruttando le equazioni teoriche dei motori sincroni e la conoscenza
dei parametri caratteristici della macchina, possono stimare posizione e ve-
locità rotorica, così da non dover più utilizzare appositi sensori (sensorless).
Grazie ai loro innumerevoli vantaggi, oggi le applicazioni degli azionamenti
sensorless toccano i più disparati ambiti: dalla produzione di massa di veicoli
elettrificati ed elettrodomestici, alla particolarità di macchine dove il sistema
di controllo deve trovarsi distante dal motore (pompe per miniere, impianti
eolici con controllo alla base della torre, ecc...).
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Gli azionamenti sensorless, in generale, possono essere classificati in 2
categorie:
1. Metodi alle alte velocità: basati principalmente sulla stima della back-
emf dovuta alle variazioni di flusso; questi, a loro volta, possono essere
classificati in:
(a) Osservatori del flusso statorico;
(b) Osservatori di back-emf ;
Questi metodi presentano sempre una velocità minima di funzionamen-
to al di sotto della quale gli errori di misura risultano paragonabili alla
grandezza stimata.
2. Metodi alle basse velocità: partendo da condizioni di macchina ferma
o quasi, si basano sull’introduzione di disturbi in alta frequenza atti
all’identificazione dell’asse rotorico in macchine anisotrope.
A causa dei diversi range di velocità, i metodi sovracitati vengono solitamen-
te utilizzati in modo combinato.
Il difetto principale di tutti gli azionamenti sensorless è che essi necessitano
di conoscere i parametri della macchina che si deve controllare. Pertanto,
l’azionamento sensorless risulta essere generalmente specifico per la macchi-
na ad esso associata.
In questo lavoro di tesi si andranno ad analizzare dal punto di vista teori-
co due metodi di stima alle alte velocità ([1], [4]) ed un metodo innovativo di
ottimizzazione [12] che promette di funzionare in qualsiasi range di velocità.
Si simuleranno al calcolatore tali metodi e se ne applicherà sperimentalmente
il migliore tra essi. Inoltre si tenterà di rendere il controllo sensorless indi-
pendente dalla macchina per il quale è stato progettato, generalizzandolo
grazie ad un algoritmo di stima parametrica.
Sommario
In principio, sono stati analizzati e studiati gli articoli proposti dal docen-
te riguardanti alcuni approcci alternativi per il controllo sensorless di motori
sincroni ([1], [4], [12]), per poi procedere alla simulazione degli stessi tramite
il software Simulink. Infine, si tenterà l’applicazione pratica del migliore tra
questi su motori presenti in laboratorio.
Metodo del Flusso Attivo: questo metodo consiste in uno stimatore di
flusso attivo e in un successivo PLL (phase-locked loop) atto alla minimizza-
zione della componente in asse in quadratura del flusso attivo. Per quanto
riguarda il lavoro di tesi, se ne sperimenterà l’applicazione su un motore a
magneti superficiali (SPM) e su un motore a riluttanza (SyRM), analizzando
così i due casi opposti di motore sincrono.
In estrema sintesi, il lavoro su tale metodo si è così articolato:
1. È stato costruito il modello Simulink del sistema motore elettrico +
classico controllo di corrente sincrono di tipo PI, a catena chiusa (non
sensorless), riportato in figura 1. L’articolo [1] proponeva un’appro-
cio alternativo basando i riferimenti di corrente non sull’MTPA della
macchina, ma sulla caratteristica flusso attivo - velocità dello specifi-
co motore, così da lavorare al limite di tensione. Nonostante ciò, si è
deciso di proseguire nel classico modo visto a lezione [14], imponendo
i riferimenti di corrente secondo l’MTPA della macchina.
Inoltre, per avvicinarsi al meglio alle condizioni ideali di studio, tutto
il sistema di controllo opera nel discreto, mentre il solo motore opera
nel continuo.
2. Sono stati ricavati i guadagni dei regolatori di velocità e dei regolatori di
corrente, tali da ottenere una buona risposta del sistema in condizioni
sensor-based nelle due diverse condizioni di motore SPM a alte velocità
(nN = 3000 rpm) e di motore a riluttanza a medie velocità (nN =
750 rpm);
3. Sono state ricavate tutte le equazioni del motore, in funzione del flusso
attivo (sottosezione 1.1.1, 1.1.2);
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4. Si è costruito il modello discreto dello stimatore di posizione e di ve-
locità basato sul flusso attivo, avente come ingresso le misure di cor-
rente nel sistema di riferimento statorico e le tensioni di riferimento
all’inverter (figura 1.1). Queste ultime, prima di entrare nello stima-
tore, vengono trattate separatamente da un blocco tale da simulare il
comportamento non lineare dell’inverter (figura 1);
5. È stata eseguita, tramite il software Simulink, la ricerca degli ottimi
valori dei guadagni del regolatore PI del PLL dello stimatore di flusso
attivo, combinati con l’ottimizzazione della costante di tempo del filtro
passa basso interno allo stimatore (Appendice A).
6. È stata verificata, tramite il software Simulink, la bontà di tale sti-
matore per il controllo a catena chiusa di un motore SPM lineare in
condizioni di controllo in corrente e in un controllo di velocità dinamico
(sottosezione 2.1.1). In aggiunta, si sono definiti i limiti di variazio-
ne dei parametri del motore entro i quali lo stimatore mantiene un
controllo stabile. Infatti, poiché il motore SPM satura poco, risulta
possibile sostituire la simulazione in condizioni di saturazione con uno
studio della sensitività parametrica (sezione 2.1.1).
7. È stata eseguita la prova sperimentale di controllo su un motore SPM
presente in laboratorio ed è stata verificata la bontà dello stimato-
re, interfacciato con il metodo di controllo I-f (sezione 3.1) per il
funzionamento alle basse velocità.
8. È stata verificata, tramite simulazione Simulink, la bontà di tale sti-
matore per il controllo a catena chiusa di un motore a riluttanza non
lineare in condizioni di controllo in corrente e in un controllo di velocità
dinamico (sottosezione 2.1.2).
Osservatore di back-emf: questo metodo consiste in uno stimatore di
back-emf basato sulle seguenti novità:
• La sostituzione della classica funzione segno con una nuova sliding func-
tion migliorata, la quale, oltre all’errore di corrente, considera anche
l’integrale dello stesso;
• Un filtro sincrono adattivo (ASF) che, basato sulla stima della posizio-
ne rotorica, estrae la prima armonica della back-emf ;
• Un QPLL (Quadrature Phase-Locked Loop) utilizzato per calcolare
la posizione rotorica e la velocità, partendo dalla fondamentale del-
la back-emf stimata. Inoltre, la dinamica di questo QPLL può essere
incrementata introducendo la stima della velocità della fondamentale.
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In sintesi, il lavoro su tale metodo si è così articolato:
1. Sono state ricavate tutte le formule di interesse sulle quali il metodo si
basa (sezione 1.2);
2. Si è costruito il modello discreto dello stimatore di posizione e velocità
basato sull’osservazione della back-emf, avente come ingresso le misure
di corrente e le tensioni di riferimento all’inverter (figura 1.2). Come
per il modello precedente, prima di entrare nello stimatore, queste
ultime vengono trattate separatamente da un blocco, tale da simulare
il comportamento non lineare dell’inverter.
3. Sfruttando il modello Simulink costruito per il metodo precedente
(figura 1) si è semplicemente sostituito l’osservatore di flusso attivo
precedente con l’attuale osservatore di back-emf ;
4. Dopo numerosi tentativi, non è stata ottenuta alcuna risposta soddi-
sfacente dal modello Simulink (sezione 2.2), pertanto si è proseguito
con il successivo articolo proposto.
Stima con algoritmo di ottimizzazione: questo metodo si basa su un
problema di ottimo: in ogni istante di campionamento, tale algoritmo de-
ve risolvere un problema non lineare di minimizzazione di una funzione di
costo, contenente al proprio interno le equazioni di statore della macchina
(sezione 1.3).
Compresa la natura matematica del modello, è stata creata la function im-
plementativa del codice di ottimizzazione, ma, neanche in questo caso, è
stato possibile ottenere delle risposte soddisfacenti dal modello Simulink (se-
zione 2.3).
In ogni caso, questo metodo di controllo risulterebbe, attualmente, di diffi-
cile applicazione pratica, poiché esso si basa pesantemente sulla capacità di
calcolo del sistema di controllo e, nonostante la grande capacità computa-
zionale attuale, non si è ancora giunti a degli standard informatici tali da
rendere tecnicamente ed economicamente attuabile tale metodo.
CAREL: in corso d’opera è stata introdotta la possibilità di applicazione
pratica dei sistemi di controllo progettati, su motori della ditta CAREL. La
difficoltà di tale operazione si basa sul fatto che non si conoscono i motori
da controllare e, per definizione, i controlli sensorless necessitano di cono-
scere i parametri del motore. Focalizzandosi sull’osservatore di flusso attivo,
esso richiede di conoscere una stima della resistenza di fase statorica e del-
l’induttanza di asse in quadratura. Pertanto, sono stati sviluppati diversi
metodi di stima dei parametri della macchina (sezione 1.6) con l’intenzione
di procedere con il seguente schema logico:
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1. Misura della resistenza di fase;
2. Misura delle induttanze di asse diretto e di asse in quadratura;
3. Stima dei guadagni dei regolatori di corrente tramite il metodo appros-
simato (imponendo banda passante e margine di fase);
4. Stima dei guadagni del regolatore di velocità;
5. Stima dei guadagni del regolatore del PLL;
6. Avviamento del motore con analisi dell’andamento della velocità e con-
seguente aggiustamento dinamico di eventuali guadagni errati, oltre ad
una misura dinamica dei parametri della macchina;
È stata verificata, tramite il software Simulink, la bontà del sistema di misura
iniziale dei parametri della macchina; i quali sono stati applicati all’osserva-
tore di flusso attivo fornendo degli ottimi risultati. Una possibile espansione
di questo lavoro di tesi potrebbe essere quella di ultimare ciò che è stato
descritto nei punti precedenti, in modo tale da generalizzare l’intero algorit-
mo di controllo sensorless, il quale è solitamente specifico per la macchina in
oggetto.
Il metodo del flusso attivo è un metodo di controllo sensorless alle alte ve-
locità, di conseguenza esso possiede una velocità minima di funzionamento.
Pertanto, al fine di ottenere un totale controllo sensorless, nelle condizioni
di funzionamento alle basse velocità si prevede di utilizzare un grossolano
metodo di controllo I-f (sezione 1.4) o U-f (sezione 1.5).
Tramite il software Simulink, è stata verificata la bontà dell’interfaccia dei
metodi di controllo I-f e U-f con il metodo del flusso attivo, per un funzio-
namento del motore SPM a velocità di riferimento variabile (sezione 2.1.1).
Tra i due metodi alle basse velocità è risultato più stabile il metodo I-f, si
è, quindi, intrapresa la reale simulazione di laboratorio sfruttando il metodo
I-f alle basse velocità e lo stimatore di flusso attivo alle alte velocità (sezio-
ne 3.1), la quale ha portato a dei risultati molto soddisfacenti.
Per quanto riguarda, invece, il motore a riluttanza, è stata verificata, sempre
tramite il software Simulink, la bontà dell’interfaccia tra il controllo I-f con
il metodo del flusso attivo, per un funzionamento a velocità di riferimento
variabile (sezione 2.1.2).
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Capitolo 1
Analisi preliminare dei metodi
proposti
1.1 Flusso Attivo
Il documento [1] tratta di un azionamento sensorless applicabile a tutti
i motori elettrici AC basato sul concetto del flusso attivo. Il concetto del
flusso attivo risulta essere molto vantaggioso, poiché grazie ad esso, si posso-
no riportare tutti i motori elettrici AC, isotropi o anisotropi, ad uno stesso
modello di macchina isotropa equivalente.
1.1.1 Formulazioni in condizioni lineari
Al fine di elaborare uno stimatore di posizione e velocità basato sul con-
cetto di flusso attivo, inizialmente è necessario ricavare tutte le equazioni
della macchina in funzione dello stesso. In primo luogo, è opportuno svolge-
re un’analisi in condizioni lineari, dove è verificata la seguente espressione dei
flussi statorici nei motori sincroni nel sistema di riferimento rotante sincrono
con la posizione rotorica, sotto le ipotesi di assenza di saturazione magnetica,
assenza di isteresi e di correnti parassite:
λr = λd+ jλq →
{
λd = λmgd + Ldid
λq = λmgq + Lqiq
→
{
λd = Λmg + Ldid
λq = Lqiq
(1.1)
Per definizione, il flusso attivo è quel flusso virtuale la cui componente di
asse diretto moltiplica la corrente di asse q nell’espressione dq della coppia
dei motori isotropi:
Te =
3
2
pλadIq (1.2)
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ove, ricordando la generica equazione della coppia per i motori sincroni
anisotropi, valida sotto le medesime ipotesi [14]:
Te =
3
2
p(Λmg + (Ld − Lq)id)iq (1.3)
risulta immediato poter definire la componente di asse diretto del flusso
attivo:
λad = λd − Lqid
Pertanto, sfruttando la (1.1), il flusso attivo può essere in generale definito
nel sistema di riferimento rotante sincrono con la posizione rotorica come
segue:
λad = Λmg + (Ld − Lq)id
λaq = 0
→

λad = λd − Lqid
λaq = λq − Lqiq
→

λra = λ
r − Lqir
λra = λad + jλaq
Risulta evidente che per i motori sincroni (IPM, SPM e SyRM) il flusso attivo
presenta solamente componente lungo l’asse diretto; per questo motivo, si
può affermare che, sotto le precedenti ipotesi, il flusso attivo risulta essere
un vettore spaziale di ampiezza Λa in fase con la posizione rotorica (ϑme):
λad = Λmg + (Ld − Lq)id = Λa
λaq = 0
→ λra = λad + jλaq = Λa (1.4)
L’espressione del flusso attivo nel sistema di riferimento statorico, invece,
varia a seconda della tipologia di macchina elettrica AC. Ciononostante, per
tutti i motori sincroni, si può riassumere nella generica forma dell’IPM:
λsa = λ
r
a e
jϑme = Λa e
jϑme = [Λmg + (Ld − Lq)id] ejϑme
λsa = λ
s − Lqis
(1.5)
In generale, quindi, si può definire il flusso attivo nel generico sistema di
riferimento rotante x :
λxa = λ
x − Lqix (1.6)
Sulla base di queste considerazioni si riportano, in seguito, le formule
generali delle macchine sincrone in funzione del flusso attivo, le quali sono
alla base dello stimatore realizzato. Le ipotesi su cui si basano le seguenti
formule sono: assenza di saturazione magnetica, di isteresi e di correnti pa-
rassite.
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Equazioni tensione-corrente: partendo dall’equazione di statore nel si-
stema di riferimento stazionario (1.7) valida per i motori sincroni, si può ri-
cavare la sua forma più generale (valida per tutti i motori AC) in un generico
sistema di riferimento rotante x (1.8):
us = Ris +
dλs
dt
(1.7)
ux = Rix +
dλx
dt
+ jωsxλ
x (1.8)
Sfruttando la definizione di flusso attivo (1.6), si può riscrivere la formula
(1.8) in funzione dello stesso, in modo tale da ottenere la generica formula
delle equazioni di statore in funzione del flusso attivo, nel generico sistema
di riferimento x (1.9):
ux = Rix + Lq
dix
dt
+
dλxa
dt
+ jωsx(λ
x
a + Lqi
x) (1.9)
Si possono ricavare, di conseguenza, le più immediate equazioni della mac-
china nei classici sistemi di riferimento statorico e rotorico, in funzione del
flusso attivo:
us = Ris + Lq
dis
dt
+
dλsa
dt
(1.10)
ur = Rir + Lq
dir
dt
+
dλra
dt
+ jωme(λ
r
a + Lqi
r)

ud = Rid + Lq
did
dt +
dλad
dt − ωme(λaq + Lqiq)
uq = Riq + Lq
diq
dt +
dλaq
dt + ωme(λad + Lqid)
dove in condizioni di funzionamento ideali risulta:
λad = Λa
λaq = 0
→

ud = Rid + Lq
did
dt +
dΛa
dt − ωmeLqiq
uq = Riq + Lq
diq
dt + ωme(Λa + Lqid)
La derivata temporale del flusso attivo nel sistema di riferimento stazionario
corrisponde ad una forza elettromotrice che, a differenza della classica back-
emf, non è in quadratura rispetto al flusso stesso: l’ampiezza del flusso attivo
non è costante e la derivata non coinvolge, quindi, il solo fattore rotazionale.
Pertanto, la forza elettromotrice derivante dal flusso attivo non può essere
utilizzata all’interno di un controllo sensorless basato sull’osservazione della
stessa: non può sussistere un osservatore della back-emf generata dal flusso
attivo.
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Stima del flusso attivo: lo schema a blocchi dell’osservatore implementa-
to tramite il software Simulink (figura 1.1a) si basa sull’estrazione del flusso
attivo dalla (1.10), secondo quanto segue:
λsa =
∫
(us −Ris)dt− Lqis (1.11)
In condizioni di saturazione si consiglia [1] di aggiungere un blocco di com-
pensazione della fem, modificando l’equazione (1.11) come segue:
λsa =
∫
(us −Ris + uscomp)dt− Lqis (1.12)
La tensione di compensazione (uscomp) viene ricavata dall’uscita di un rego-
latore PI avente come ingresso l’errore di flusso nel sistema di riferimento
statorico (figura 1.1c). Questo errore di flusso viene a sua volta calcolato
dalla differenza tra il flusso statorico, ricavato dalle mappe dei flussi della
macchina, con quello stimato tramite l’applicazione della formula (1.12).
La uscomp proposta può essere utilizzata per ottenere ottime performance alle
basse velocità, laddove le non idealità diventano pesanti sul contenuto della
back-emf : non linearità dell’inverter, offset dell’integratore, variazione del-
la resistenza di statore, saturazione magnetica. Quest’ultimo aspetto della
tensione di compensazione interna allo stimatore di flusso attivo, risulterà di
fondamentale importanza per incrementare la stabilità delle simulazioni sul
motore a riluttanza, mentre non sarà utilizzato per il motore SPM.
La presenza dell’integrale nell’equazione (1.11) introduce alcuni problemi
computazionali, quali, ad esempio, la deriva dell’integrale per piccoli errori
di offset e la mancata conoscenza delle condizioni iniziali del flusso attivo. A
tal proposito, come insegna la teoria [14], risulta conveniente sostituire l’in-
tegratore puro con un filtro passa basso dalla costante di tempo τLPF molto
elevata.
LPF =
τLPF
1 + s · τLPF
Questa formulazione del filtro passa basso, tuttavia, non rappresenta la reale
natura del controllore, poiché eseguito nel continuo. Infatti, per avvicinarsi
al meglio alle condizioni ideali di studio, è necessario che tutto il sistema di
controllo operi nel discreto, mentre il solo motore operi nel continuo. A tal
fine, si parte dal presupposto di utilizzare in tutto il modello la discretizza-
zione di Eulero in indietro:
s =
z − 1
Ts · z
Pertanto, si riporta in (1.13) l’espressione del filtro passa basso discreto
realmente implementato in sostituzione dell’integratore ideale di equazio-
ne (1.11).
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y(k) = u(k) · τLPF · Ts
Ts + τLPF
+ y(k − 1) · τLPF
Ts + τLPF
(1.13)
Una volta estratta una stima del flusso attivo nel sistema di riferimento
statorico, esso viene mandato in ingresso ad un PLL (figura 1.1b), il qua-
le lo converte nel sistema di riferimento rotante e ne minimizza-annulla la
componente in quadratura tramite un controllore PI. Difatti, la componen-
te in quadratura del flusso attivo è legata all’errore d’angolo dalla seguente
relazione:
λˆaq = Λa sin(∆ϑme) ' Λa∆ϑme (1.14)
Minimizzando la componente in quadratura del flusso attivo si minimizza
l’errore d’angolo, facendo convergere, quindi, il sistema di controllo. Al fine
di ottimizzare al meglio lo stimatore di flusso attivo, risulta opportuno nor-
malizzare il PLL andando, dunque, a dividere (1.14) per il modulo del flusso
attivo, così da avere in ingresso al regolatore PI del PLL solamente l’effetti-
vo errore d’angolo. Quest’ultimo aspetto della normalizzazione risulterà di
fondamentale importanza per le seguenti simulazioni sul motore a riluttanza,
mentre non sarà utilizzato per il motore SPM.
Come preannunciato, lo scopo è quello di riuscire a simulare e poi realiz-
zare il controllo sensorless di un motore SPM e di un motore a riluttanza,
basato sul modello appena descritto. Bisognerà quindi verificare che il siste-
ma di controllo funzioni adeguatamente chiudendolo con le grandezze stimate
ed applicando anche una coppia di carico. A tal proposito, si può prevedere
una migliore reazione del sistema per valori elevati della tensione di alimen-
tazione e del flusso attivo (gli errori pesano poco in termini relativi) ovvero:
alle elevate velocità, in presenza di magneti dall’elevata magnetizzazione re-
sidua o in presenza di elevata corrente di asse diretto. Perciò, tra il controllo
del motore SPM e del motore a riluttanza, si può prevedere che il secondo
risulterà essere più difficoltoso e meno stabile a causa dell’assenza dei ma-
gneti, soprattutto alle basse velocità.
Le formule viste precedentemente risultano essere valide per tutti i motori
sincroni, sotto le ipotesi di: assenza di saturazione magnetica, assenza di
isteresi e di correnti parassite. Considerando dei fittizi motori a riluttanza
lineari, le formulazioni precedenti rimangono valide solo se si trattano gli
stessi nella loro convenzione.
Convenzione motori a riluttanza: il rotore di un motore a riluttanza
non ha magneti, ma, anzi, va a creare un magnete fittizio eccitando l’asse
a minore riluttanza. Quest’asse rappresenterà, quindi, l’asse diretto, l’asse
magnetico di rotore del motore a riluttanza. Questo è il motivo per il quale
24 CAPITOLO 1. ANALISI PRELIMINARE DEI METODI PROPOSTI
ha senso utilizzare una convenzione diversa per i motori a riluttanza rispetto
agli altri motori sincroni. La convenzione tiene conto, quindi, solamente del
fatto che nei motori a riluttanza risulta Ld >> Lq, a differenza degli altri
motori sincroni dove solitamente Ld < Lq. Infatti, mentre l’asse magneti-
co di statore viene creato dal controllore, quello di rotore è creato dal ferro
saturo. In questo modo, l’asse diretto dei motori a riluttanza coincide con
l’asse in quadratura della convenzione classica, mentre l’asse in quadratu-
ra dei SyRM coincide con l’asse diretto negativo della convenzione classica.
Pertanto, tutte le formule analizzate precedentemente, rimarrebbero invaria-
te nel caso di un motore a riluttanza lineare.
Come noto, però, i motori a riluttanza spesso lavorano sfruttando abbondan-
temente la saturazione del ferro rotorico. In tal caso, le ipotesi sotto le quali
le formulazioni precedenti sono state dimostrate, vengono meno. A questo
proposito, nella seguente sezione si analizzeranno le formulazioni del modello
del flusso attivo sotto le ipotesi di non linearità del circuito magnetico.
1.1.2 Formulazioni in condizioni di saturazione per SyRM
Le formule viste nel paragrafo precedente si basano sulle ipotesi di assen-
za di saturazione (linearità del circuito magnetico) e di assenza di perdite
nel ferro (isteresi e correnti parassite). Risulta, però, di particolare interesse
esprimere il concetto del flusso attivo anche nelle condizioni non lineari di
saturazione. Per questo motivo, conservando le ipotesi di assenza di perdite
del ferro, in questo paragrafo si procederà con la formulazione delle equazioni
della macchina a riluttanza in condizioni non lineari, in funzione del flusso
attivo.
In generale il flusso attivo è definito come quel flusso virtuale la cui com-
ponente di asse diretto moltiplica la corrente di asse q nell’espressione dq
della coppia, così da riportarsi nelle condizioni di macchina isotropa equi-
valente. Partendo dall’espressione generica in dq della coppia in condizioni
non lineari (1.15) [14], si può ricavare, quindi, la componente di asse diretto
del flusso attivo in condizioni non lineari (1.17):
Te =
3
2
p
(
λd(id, iq)iq − λq(id, iq)id
)
(1.15)
Te =
3
2
p
(
λd(id, iq)− λq(id, iq)
iq
id
)
iq
dalla definizione di induttanza apparente [14] si definisce la grandezza:
Lq(id, iq) =
λq(id, iq)
iq
(1.16)
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valida in qualsiasi condizione di alimentazione dato che: λq(id, 0) = 0 ∀id.
L’espressione della coppia può essere dunque riscritta evidenziando il
flusso attivo di asse diretto:
Te =
3
2
p
(
λd(id, iq)− Lq(id, iq)id
)
iq
Te =
3
2
pλadiq
Si possono quindi ricavare in modo immediato le componenti di asse diretto
e di asse in quadratura del flusso attivo in condizioni non lineari:{
λad = λd(id, iq)− Lq(id, iq)id
λaq = λq(id, iq)− Lq(id, iq)iq = 0
(1.17)
In aggiunta, da queste ultime si può ricavare la dipendenza del flusso attivo
dal flusso statorico e dalla corrente, in condizioni non lineari e nel generico
sistema di riferimento rotante x :
λxa = λ
x − Lq(id, iq)ix (1.18)
Procedendo ora in modo analogo al caso lineare, si possono ricavare le
generiche equazioni della macchina in funzione del flusso attivo in condizioni
non lineari, nel generico sistema di riferimento rotante x, considerando che
Lq(id, iq) varia nel tempo a causa della dipendenza da id e iq, le quali variano
nel tempo.
ux = Rix +
dλx
dt
+ jωsxλ
x
λxa = λ
x − Lq(id, iq)ix
λx = Lq(id, iq)i
x + λxa
dλx
dt
=
d
(
Lq(id, iq)i
x
)
dt
+
dλxa
dt
ux = Rix +
d
(
Lq(id, iq)i
x
)
dt
+
dλxa
dt
+ jωsx
(
λxa + Lq(id, iq)i
x
)
(1.19)
26 CAPITOLO 1. ANALISI PRELIMINARE DEI METODI PROPOSTI
Si possono ricavare, di conseguenza, le più immediate equazioni della
macchina nei classici sistemi di riferimento statorico e rotorico, in condizioni
non lineari, in funzione del flusso attivo:
us = Ris +
d (Lq(id, iq)i
s)
dt
+
dλsa
dt
(1.20)
ur = Rir +
d (Lq(id, iq)i
r)
dt
+
dλra
dt
+ jωme(λ
r
a + Lq(id, iq)i
r)

ud = Rid +
d(Lq(id,iq)id)
dt +
dλad
dt − ωme(λaq + Lq(id, iq)iq)
uq = Riq +
d(Lq(id,iq)iq)
dt +
dλaq
dt + ωme(λad + Lq(id, iq)id)
(1.21)
dove in condizioni di funzionamento ideali risulta:

λad = Λa
λaq = 0
→

ud = Rid +
d(Lq(id,iq)id)
dt +
dΛad
dt − ωmeLq(id, iq)iq
uq = Riq +
d(Lq(id,iq)iq)
dt + ωme(Λa + Lq(id, iq)id)
ove, introducendo l’induttanza apparente di asse diretto per i motori SyRM,
si può ricavare un’espressione del modulo del flusso attivo in condizioni di
saturazione:

λad = Λa = λd(id, iq)− Lq(id, iq)id
Ld(id, iq) =
λd(id, iq)
id
→ Λa =
(
Ld(id, iq)−Lq(id, iq)
)
id
Può risultare interessate, inoltre, esprimere le derivate temporali delle
componenti di asse diretto e in quadratura del flusso attivo, in funzione delle
induttanze differenziali di flusso attivo:
dλad
dt =
∂λad
∂id
did
dt +
∂λad
∂iq
diq
dt = lad
did
dt + ladq
diq
dt
dλaq
dt =
∂λaq
∂id
did
dt +
∂λaq
∂iq
diq
dt = laqd
did
dt + laq
diq
dt
(1.22)
dove per definizione: λaq = 0 → laqd = laq = 0
Non risulta valida quindi la reciprocità.
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Ricavate le formulazioni della macchina sincrona a riluttanza non lineare,
in funzione del flusso attivo, si procede analizzando come esse vadano a
modificare lo stimatore di flusso attivo in condizioni non lineari. Dal punto
di vista dello stimatore, lo schema a blocchi in condizioni non lineari, risulta
essere analogo a quello in condizioni lineari (figura 1.1a), ove al parametro
lineare Lq si sostituisce il parametro non lineare Lq(id, iq), basandosi quindi
sull’estrazione del flusso attivo dalla (1.20), come segue:
λsa =
∫
(us −Ris)dt− Lq(id, iq)is (1.23)
Si possono ritenere ancora valide tutte le considerazioni finali già analizzate
precedentemente nel caso di condizione di funzionamento lineare.
A differenza del caso lineare, lo stimatore di flusso attivo non lineare
necessiterebbe di conoscere l’induttanza apparente Lq(id, iq). Di conseguen-
za, il controllo è bene che venga eseguito previa conoscenza della mappa
dei flussi della macchina e sfruttando in ingresso anche id e iq. Per quanto
concerne i valori di quest’ultime grandezze, essi si ricavano dalle misure di
corrente propriamente riportate nel sistema di riferimento rotante tramite la
posizione stimata.
Si può, infine, sottolineare come la saturazione del ferro rotorico si ma-
nifesti prevalentemente lungo l’asse diretto, mentre l’asse in quadratura è
solitamente composto prevalentemente da aria (convenzione motori a rilut-
tanza). Ciò risulta essere un grosso vantaggio ai fini del controllo poiché,
l’unica induttanza dalla quale dipende l’osservatore di flusso attivo è l’indut-
tanza apparente di asse in quadratura. Pertanto, l’effetto della saturazione
del ferro influenzerà solo marginalmente il sistema di controllo, consentendo
anche l’utilizzo di uno stimatore di flusso attivo lineare e non normalizzato.
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1.1.3 Sensitività parametrica modello Flusso Attivo
Per comprendere al meglio ciò che si sta andando a sviluppare conviene
conoscere preliminarmente la sensitività parametrica del metodo. Con l’ana-
lisi della sensitività parametrica si intende andare ad analizzare, dal punto
di vista puramente teorico, la dipendenza della stima del flusso attivo (nel
sistema di riferimento stazionario) dai parametri utilizzati nel modello li-
neare:
S
Λsa
R Sensitività del flusso attivo rispetto al valore della resistenza statorica
imposto. Il valore della resistenza degli avvolgimenti statorici varia
con la temperatura e quindi con il regime di funzionamento, risultan-
do essere il parametro maggiormente variabile. Per questo motivo,
è fondamentale valutare l’effetto di questa variazione sulla grandezza
stimata di interesse.
S
Λsa
Lq
Sensitività del flusso attivo rispetto al valore dell’induttanza di as-
se q imposto. Nei motori a riluttanza l’induttanza di asse q ha un
circuito magnetico prevalentemente in aria, comportando, quindi, un
andamento praticamente lineare al variare del regime di carico.
Basandosi sul documento [3], si può osservare che la sensitività parametrica
complessa in generale è definita dalla seguente formula:
Sfp(x, p) =
df
dp
p
f
= S|f |p (x, p) + jϕS
ϕ
p (x, p) (1.24)
Dove:
f : Generica funzione complessa di riferimento;
p: Generico parametro rispetto al quale si vuole valutare la sensitività pa-
rametrica;
x: Generica variabile contenuta in f alla quale si è interessati.
Ovvero, la funzione di sensitività Sfp(x, p) esprime la sensitività parametrica
della variabile x di interesse, rispetto alle variazioni del parametro p; dove
x e p sono legati tra loro tramite la funzione f .
Nel caso in esame, lo schema a blocchi di estrazione del flusso attivo (figu-
ra 1.1a) si basa sull’equazione (1.11). Pertanto, la funzione f di riferimento
coincide con l’equazione (1.11) valutata a regime, ovvero con l’equazione
(1.25).
Λsa =
1
jΩme
(Us −RIs)− LqIs (1.25)
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La variabile di interesse, ovviamente, coincide con il flusso attivo nel sistema
di riferimento stazionario (Λsa). Nota ora la funzione complessa di riferimen-
to, risulta immediato ricavarsi tutte le varie funzioni di sensitività al variare
del parametro di interesse [3], semplicemente applicando la definizione (1.24)
alla funzione (1.25):
S
Λsa
R
S
Λsa
R = −
RI
jΩmeΛa
ej(ϑ
s
I−ϑme) = − RI
ΩmeΛa
ejϑ
′
(1.26)
dove l’angolo ϑ′ rappresenta la fase che manca alla corrente per rag-
giungere il funzionamento in MTPA, per tutti i motori anisotropi:
ϑsI = ϑme +
pi
2
+ ϑ′ ϑ′ = ϑsI − ϑme −
pi
2
A tal proposito si può dedurre che solamente nel caso particolare di
motore SPM lavorante in MTPA, la sensitività parametrica del flusso
attivo rispetto a variazioni di resistenza risulta puramente reale, non
andando quindi ad intaccare la stima di posizione. In tutti gli altri casi,
invece, la sensitività del flusso attivo stimato rispetto alla resistenza,
risulta complessa comportando, quindi, anche un errore di fase, oltre
all’inevitabile errore di modulo. Pertanto, è possibile prevedere che,
dipendendo in modo inversamente proporzionale dalla velocità, la sen-
sitività del flusso attivo rispetto alla resistenza peggiori al diminuire
della velocità.
S
Λsa
Lq
S
Λsa
Lq
= −LqI
Λa
ej(ϑ
s
I−ϑme) = −j LqI
Λa
ejϑ
′
(1.27)
Solamente nel caso particolare di motore SPM lavorante in MTPA, la
sensitività parametrica del flusso attivo rispetto a variazioni di indut-
tanza di asse in quadratura risulta puramente immaginaria, non an-
dando, quindi, ad intaccare la stima del modulo del flusso attivo, ma
solo la posizione. In tutti gli altri casi, invece, la sensitività del flus-
so attivo stimato rispetto all’induttanza di asse in quadratura, risulta
complessa comportando anche un errore di modulo oltre all’inevitabile
errore di fase. Inoltre, si può osservare come la sensitività parametrica,
in questo caso, risulti essere indipendente dalla velocità; per ogni regi-
me di velocità si otterrà, quindi, un inevitabile errore costante di stima
del flusso attivo. Un aspetto positivo della sensitività parametrica in
esame è che essa risulta essere indipendente dalla stima di resistenza.
1.1. FLUSSO ATTIVO 31
Focalizzandosi sul sottocaso di un motore a riluttanza, l’equazione
(1.27) si può riscrivere come segue:
S
Λsa
Lq
= −j LqI
(Ld − Lq)Id e
jϑ′ (1.28)
dove si può evidenziare come in nessun caso si possano verificare Ld =
Lq e/o Id = 0, pena l’esplosione della sensitività parametrica.
Lo studio di sensitività parametrica eseguito si basa sull’ipotesi di lavoro
a regime: si suppone, infatti, che non vi siano problemi nelle condizioni
iniziali, così da poter trascurare gli estremi di integrazione presenti nella
formula (1.25). Sotto tali ipotesi, tutti i vettori spaziali possono essere visti
come vettori spaziali di ampiezza costante, rotanti a velocità costante:
Esempio:
gs = Gs · ejwmet
Gs = gs(0)
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1.2 Osservatore di back-emf
Il documento [4] tratta di un azionamento sensorless per motori sincroni
a magneti superficiali, basato su un’osservatore di back-emf (Sliding Mode
Observer ) alternativo.
Partendo dalle equazioni della macchina nel sistema di riferimento statori-
co (1.29), sotto le ipotesi di linearità del circuito magnetico e di macchi-
na isotropa si possono ricavare le equazioni alla base degli osservatori di
back-emf :
us = Ris +
dλs
dt
(1.29)
λs = Lis + λsmg
dλs
dt
= L
dis
dt
+ zs
us = Ris + L
dis
dt
+ zs
dis
dt
= −R
L
is +
us
L
− z
s
L
(1.30)
dˆis
dt
= −R
L
iˆs +
us
L
− zˆ
s
L
(1.31)
ove l’accento "∧" identifica le grandezze stimate dallo stimatore in oggetto.
Per procedere è necessario definire le seguenti grandezze:
• Errore di corrente:
i˜s = iˆs − is
• back-emf stimata:
zˆs = k F (S(˜is))
• Sliding function:
S(˜is) = i˜s + λ
∫ t
0
i˜s dτ
ove λ è una costante tale che: 0 < λ < R/L
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• Sigmoid function:
F (x) =
2
1 + exp(−αx) − 1
ove α è una parametro aggiustabile a piacere, considerando che:
– Elevati valori di α fanno tendere la Sliding function alla funzione
segno;
– Bassi valori di α forniscono un andamento sempre più dolce alla
Sliding function;
Procedendo è, quindi, possibile sottrarre la (1.30) alla (1.31) in modo da
ottenere la (1.32):
d˜is
dt
= −R
L
i˜s +
zs
L
− k F (S(˜i
s))
L
(1.32)
Da quest’ultima si può estrarre la reale back-emf, la quale, assumendo che lo
stimatore converga a i˜s ' 0 (principio dello sliding mode control), risulta:
zs = k F (S(˜is)) (1.33)
Questa tensione, però, sarà ricca di armoniche introdotte dallo stesso control-
lo sliding e dovrà, quindi, essere filtrata per ottenere la stima della back-emf
di prima armonica a cui si è interessati: eˆs.
Completata la necessaria introduzione sul metodo, si può procedere con
la descrizione dettagliata del controllore in oggetto (figura 1.2).
eq.(1.31)
Sigmoid
Function ASF QPLL
Fundamental
speed
extraction
u
s
i
s
i^
s +
−
~is z^s e^s
!0
!^me
θ^me
Osservatore di back-emf Estrattore di posizione e velocita`
eq.(1.30)
z
s
Figura 1.2: Schema a blocchi Sliding Mode Observer
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Figura 1.3: Dettaglio: osservatore di back-emf
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Figura 1.4: Dettaglio: ASF
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Figura 1.5: Dettaglio: QPLL
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Lo schema a blocchi sintetico rappresentante lo schema di controllo (fi-
gura 1.2), può essere suddiviso in più sottogruppi:
1. Osservatore di back-emf (figura 1.3):
Per prima cosa viene stimata la corrente iˆs. Questa, in accordo con
quanto riportato in [5] e [6], si ricava invertendo le equazioni della
macchina grazie alla stima di back-emf del passo precedente:
iˆs =
us − zˆs
R+ sL
Dalla stima della corrente e dalla misura esatta della corrente nel si-
stema di riferimento statorico, si può ricavare l’errore di stima della
corrente i˜s. Quest’ultima viene posta in ingresso alla Sigmoid func-
tion, in uscita dalla quale si ottiene la stima della back-emf al passo
attuale zˆs.
2. Estrattore di posizione e velocità:
Partendo dalla stima della back-emf al passo attuale si ricava la fon-
damentale di interesse tramite un filtro sincrono adattivo (ASF, figu-
ra 1.4), per poi poter estrarre, infine, le stime di posizione e veloci-
tà. Il tutto tramite un QPLL (figura 1.5), la cui velocità può essere
incrementata se è nota la velocità della fondamentale.
Le novità introdotte in [4] sono le seguenti:
• Una nuova sliding function continua sostituisce la funzione segno al
fine di ridurre il più possibile il rumore; essa considera, oltre all’errore
di corrente, anche l’integrale dello stesso;
• Un filtro sincrono adattivo (ASF) che, basato sulla stima della posizio-
ne rotorica, estrae la prima armonica della back-emf ;
• Un QPLL (Quadrature Phase-Locked Loop) utilizzato per calcolare la
posizione rotorica e la velocità, partendo dalla fondamentale della back-
emf stimata. Inoltre, questo QPLL può essere migliorato aggiungendo
la stima della velocità della fondamentale.
Lato pratico, quando ci si riferisce alla tensione us non si intende mai
la reale tensione statorica misurata, ma si approssima questa sfruttando i
segnali di tensione di riferimento in ingresso all’inverter, debitamente trattati
tramite un blocco simulante le non idealità dell’inverter (figura 1).
Per ulteriori dettagli sui principi alla base dello Sliding Mode Control, vedasi:
[7] e [8].
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1.3 Stima con algoritmo di ottimizzazione
Negli articoli [10], [11] e [12] vengono studiati stimatori sensorless di po-
sizione e di velocità basati su algoritmi di ottimizzazione. In ogni istante
di campionamento, tale algoritmo deve risolvere un problema non lineare
di minimizzazione di una funzione di costo, contenente al proprio interno le
equazioni di statore della macchina.
L’algoritmo di ottimizzazione deve convergere ad una soluzione entro un in-
tervallo di campionamento, per questo motivo deve essere molto veloce e
convergere in poche iterazioni.
Visto che i metodi iterativi non lineari necessitano sempre di un punto di
partenza il più vicino possibile alla soluzione reale, ogni calcolo avrà come
punto di partenza le stime (ϑˆ, ωˆ) delle iterazioni effettuate nel campiona-
mento precedente.
Nei seguenti paragrafi si riportano i punti salienti degli articoli analiz-
zati. L’unico articolo che verrà effettivamente simulato tramite il software
Simulink sarà il [12] vista la sua generalità.
1.3.1 Finite control set
Nell’articolo [10], partendo dalle equazioni matriciali in dq della macchina
(1.34), si ricavano le equazioni nel sistema di riferimento rotante stimato δγ
(1.35):
vdq = Ldq i˙dq + JLdqωidq +
[
0
1
]
ωΛmg (1.34)
vδγ = Lδγ i˙δγ + JLδγωiδγ + qωΛmg (1.35)
Dove:
1. v = u−Ri
2. Ldq =
[
Ld 0
0 Lq
]
Lδγ =
[
Lδ 0
0 Lγ
]
3. J =
[
0 −1
1 0
]
4. q =
[
0
1
]
Questo modello dinamico può essere riscritto come funzione delle grandezze
stimate:
h = Lδγ i˙δγ + JLδγωˆiδγ + qωˆΛmg − vδγ ' 0 (1.36)
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alla cui espressione si può associare la seguente funzione di costo discreta:
fk = ‖hk‖2 + κ1(ϑˆk − ϑˆk−1)2 + κ2(ωˆk − ωˆk−1)2 (1.37)
Il metodo proposto trova i valori ottimi di posizione e velocità, tali da mi-
nimizzare la funzione di costo (1.37), ovvero tali da soddisfare al meglio le
equazioni della macchina. Essendo, però, le equazioni della macchina dipen-
denti da tali stime, si ottiene un problema non lineare, risolvibile ad esempio
con il metodo di Newton.
Come spiegato in [10], il secondo e il terzo termine della (1.37), sono stati
aggiunti per ridurre il ripple dell’ottimizzatore dovuto al rumore sulle misure
di corrente, ed i parametri κ1 e κ2 sono messi a punto empiricamente in fase
di simulazione.
All’avviamento il sistema potrebbe risultare instabile a causa delle basse ve-
locità e delle condizioni iniziali non note. Per ovviare a tale problema è stato
inserito un compensatore solo per la fase di avviamento, tale da correggere
le errate convergenze a punti di sella e a soluzioni simmetriche; per ulteriori
dettagli in merito si veda [10].
Sensitività parametrica del metodo: Nell’articolo [10] sono state ese-
guite delle prove di sensitività parametrica del metodo al variare dei parame-
tri: R±50%,Λmg±25%, Ld±25%, Lq±25%. Queste prove hanno evidenziato
come il metodo risulti sensibile sopratutto al variare dell’induttanza di asse
in quadratura.
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1.3.2 PWM Vector control
In [11], si procede in modo analogo a quanto già visto in [10]. Partendo
dalle equazioni discrete della macchina in dq (1.38), si ricavano le equazioni
discrete in αβ (1.39) in forma matriciale.[
vd(k)
vq(k)
]
=
1
Ts
[
Ld 0
0 Lq
]([
id(k + 1)
iq(k + 1)
]
−
[
id(k)
iq(k)
])
(1.38)
− ω(k)
([
0 Lq
−Ld 0
] [
id(k)
iq(k)
]
−
[
0
Λmg
])
[
vα(k)
vβ(k)
]
− La
(
ϑ(k)
)
Ts
(
J
(
∆ϑ(k)
) [ iα(k + 1)
iβ(k + 1)
]
−
[
iα(k)
iβ(k)
])
+ ω(k)
(
Lb
(
ϑ(k)
) [ iα(k)
iβ(k)
]
+ Λmg
[
sinϑ(k)
− cosϑ(k)
])
= 0 (1.39)
Dove:
1. La
(
θ(k)
)
=
[
LΣ + L∆ cos 2θ(k) L∆ sin 2θ(k)
L∆ sin 2θ(k) LΣ − L∆ cos 2θ(k)
]
2. Lb
(
θ(k)
)
=
[
L∆ sin 2θ(k) LΣ − L∆ cos 2θ(k)
−LΣ − L∆ cos 2θ(k) −L∆ sin 2θ(k)
]
3. LΣ =
Lq + Ld
2
4. L∆ =
Lq − Ld
2
Alla (1.39) si può associare la seguente funzione di costo discreta:
min
ϑˆ(k),ωˆ(k)
G
(
ϑˆ(k), ωˆ(k)
)
= (1.40)
=
∥∥∥∥∥uαβ(k)− La
(
ϑˆ(k)
)
Ts
(
J
(
∆ϑˆ(k)
)
iαβ(k + 1)− iαβ(k)
)
+
+ ωˆ(k)
(
Lb
(
ϑˆ(k)
)
iαβ(k) + Λmg
[
sin ϑˆ(k)
− cos ϑˆ(k)
])∥∥∥∥∥
2
Anche in questo caso, il metodo proposto trova i valori ottimi di posizione e
velocità, tali da minimizzare la funzione di costo (1.40) e, quindi, da soddi-
sfare al meglio le equazioni della macchina.
Alle basse velocità, a causa dei bassi valori di back-emf, la convergenza del
metodo risulta difficoltosa. Al fine di ovviare a tale problema, al posto di
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utilizzare un compensatore come in [10], in [11] si iniettano correnti in alta
frequenza nell’asse δ. Per tener conto di tale modifica, bisogna modificare la
funzione di costo (1.40) inserendo dei filtri (1.41) (analoghi a quelli del caso
[10], ma attivi solo alle basse velocità).
minimize
ϑˆ(k),ωˆ(k)
Gl(ϑˆ(k), ωˆ(k)) = G
(
ϑˆ(k), ωˆ(k)
)
+
+K1
(
ϑˆ(k)− ϑˆ(k − 1)
)2
+K2
(
ωˆ(k)− ωˆ(k − 1)
)2
. (1.41)
I parametri K1 e K2 sono messi a punto empiricamente in fase di simulazione
e sono posti a zero in condizioni di elevata velocità. Inoltre, per filtrare i ru-
mori delle misure di corrente si utilizza un PLL finale, in serie allo stimatore.
Al solito, saranno usati come valori iniziali nei campionamenti successivi i
valori di ϑˆ e ωˆ ottenuti in uscita dal PLL.
Quest’ultimo è costituito a sua volta da: regolatore PI (i guadagni possono
essere trovati analiticamente una volta imposta la banda passante, ma poi
devono essere aggiustati in fase di test), integratore discreto, retroazione in
avanti di velocità (per accelerare la risposta dinamica del sistema) e un filtro
digitale (per ridurre il ripple di velocità).
Sensitività parametrica del metodo: Nell’articolo [11] sono state ese-
guite prove di sensitività parametrica per variazioni del 50% di R, Λmg, Ld e
Lq (lasciando invariato il rapporto di salienza) ed è stato evidenziato anche
in questo caso come, a regime, la maggior sensitività sia legata alla variazio-
ne dell’induttanza.
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1.3.3 Properties of Optimization-based Estimation
L’articolo [12] propone un metodo generale comprendente i sottocasi pro-
posti in [10] e [11].
Partendo sempre dalle equazioni in dq della macchina, per ricavarsi le equa-
zioni in αβ, queste possono essere espresse in forma matriciale come in (1.39),
o nella seguente scrittura compatta:
vαβ = Lαβ i˙αβ + JLαβωiαβ + q(ϑ)ωΛmg (1.42)
Dove esplicitando Lαβ , in funzione di LΣ e L∆, risulta:
vαβ =
(
LΣI + L∆P1(2ϑ)
)
i˙αβ + 2L∆ωJP1(2ϑ)iαβ + q(ϑ)ωΛmg (1.43)
Dove:
1. q(ϑ) =
[ − sin(ϑ)
cos(ϑ)
]
2. P1(2ϑ) =
[
cos(2ϑ) sin(2ϑ)
sin(2ϑ) − cos(2ϑ)
]
3. q1(ϑ) =
 sin(ϑ˜)
cos
(
ϑ˜
) 
Questo modello dinamico può essere scritto come una funzione delle gran-
dezze stimate:
h =
(
LΣI + L∆P1(2ϑˆ)
)
i˙αβ + 2L∆ωˆJP1(2ϑˆ)iαβ + q(ϑˆ)ωˆΛmg − vαβ ' 0
(1.44)
Questa espressione può essere a sua volta riscritta sostituendo il termine
vαβ con l’espressione (1.43), riportando tutto alle grandezze note in dq e
considerando [ϑ˜, ω˜] = [ϑ, ω] − [ϑˆ, ωˆ]; in modo tale da ottenere la seguente
formulazione:
h˜ = L∆
(
I−P1(2ϑ˜)
)(
i˙dq − ωJidq
)
+ 2L∆ω˜Jidq+
+ωΛmg
(
q1(2ϑ˜)− q1(ϑ˜)
)
+ ω˜Λmgq1(ϑ˜) (1.45)
Alle espressioni (1.44) e (1.45) si possono associare rispettivamente le fun-
zioni di costo:
ck(zˆk) = ‖hˆk‖2 + ρ‖zˆk − zˆk−1‖2 (1.46)
ck(z˜k) = ‖h˜k‖2 + ρ‖z˜k − z˜k−1‖2 (1.47)
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Dove:
z = [(ϑ, ω)′];
ρ: parametro di convessità;
k: indice istante di campionamento;
j: indice iterazione dell’ottimizzatore (per ogni istante di campionamento);
t: istante temporale attuale: campionamento k, iterazione (j+1)
La funzione di costo (1.47) viene sfruttata in [12] al fine di dimostrare
analiticamente le basi matematiche della convergenza del metodo proposto.
La funzione di costo (1.46) invece, è quella che deve essere minimizzata dal
metodo e, come proposto in [12], è possibile minimizzarla utilizzando il mi-
gliore metodo iterativo in base alla convessità del problema. Nonostante il
classico metodo di Newton risulti molto rapido, esso presenta problemi di
convergenza nel caso di regioni quasi-convesse. Pertanto, in tali condizioni
si preferisce utilizzare il metodo del gradiente coniugato, più lento ma più
robusto.
Per scegliere quale metodo utilizzare è necessario avere un’idea della con-
vessità del problema, di conseguenza la prima cosa da fare ad ogni iterazio-
ne (quindi più volte per tempo di campionamento), sarà quella di calcola-
re la matrice Hessiana e il gradiente della funzione di costo per il valore
zˆj = [(ϑˆj , ωˆj)
′] dell’iterazione precedente. In seguito si calcolano gli auto-
valori dell’Hessiana, si stabilisce la natura del problema ed infine, in base a
ciò che risulta, si sceglie di utilizzare il metodo iterativo più appropriato per
ricavare il valore ∆j , secondo il seguente schema:
∆j =

−H−1c˜ (zˆj)∇c(zˆj) se zˆj ∈ Z Newton
−∇c(zˆj) + βj∆j−1 se zˆj ∈ Q , j > 0 Gradiente Coniugato
−∇c(zˆj) se zˆj ∈ Q , j = 0 Gradiente Coniugato
0 altrimenti
(1.48)
Dove:
Z: insieme convesso: matrice Hessiana reale, simmetrica semidefinita posi-
tiva (autovalori tutti non negativi);
Q: insieme quasi convesso: la matrice Hessiana ha al massimo 1 autovalore
negativo (contando la molteplicità);
βj: parametro scelto dalla formula di Fletcher-Reeves:
βj = ‖∇c(zˆj)‖2/‖∇c(zˆj−1)‖2
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Il quarto caso si riferisce alla possibilità di avere a che fare con un dominio
neppure quasi convesso. In questa situazione si hanno 3 alternative:
1. Terminare le iterazioni per l’istante di campionamento interessato;
2. Utilizzare un PLL a valle per superare il campione interessato;
3. Utilizzare un’estrapolazione lineare per stimare il ∆j .
La soluzione utilizzata in [12] e con la quale si procederà in simulazione è la
prima: si terminano le iterazioni.
Tramite il metodo iterativo scelto, si applica la (1.48) e, partendo dalla
stima delle grandezze nel passo precedente (zˆj = [(ϑˆj , ωˆj)′]), si trova la dire-
zione ∆j verso la quale la soluzione iterativa deve tendere. ∆j è un vettore
colonna il cui primo termine si riferisce a ϑˆj e il secondo a ωˆj . Applicando
una tecnica di linesearch (ricerca lineare di minimi) quale ad esempio la Gol-
den Section Search [13], si utilizza ∆j come direzione di ricerca del processo
iterativo, ed essa viene pesata per lo scalare non negativo αj .
zˆj+1 = zˆj + αj∆j (1.49)
αj rappresenta la lunghezza del passo dell’iterazione. Essa può essere sti-
mata velocemente tramite la tecnica della golden section search [13]. Questa
tecnica, infatti, trova il valore ottimo di αj tale da irrobustire la convergenza
del metodo complessivo; tale da minimizzare la funzione di costo (1.46):
c(zˆj+1) ≤ c(zˆj)
Pertanto, sarà come avere un piccolo ciclo iterativo di ricerca di αj , al-
l’interno del ciclo iterativo principale, eseguito quest’ultimo ogni istante di
campionamento. Bisognerà, quindi, prestare molta attenzione ai costi com-
putazionali complessivi.
Durante il tempo di campionamento a disposizione è fondamentale che il
metodo iterativo converga, fino ad ottenere la stima zˆ∗ tale da minimizzare
la funzione di costo nell’intervallo di campionamento considerato.
zˆ0, ..., zˆj , zˆj+1, ..., zˆ
∗
Tale valore ottimizzato (zˆ∗ = [(ϑˆ∗, ωˆ∗)′]) conterrà effettivamente le stime
finali di posizione e velocità del passo k (salvo PLL di filtro successivo) da
fornire al sistema tramite retroazione, ed esso sarà anche il valore iniziale
di partenza del processo iterativo che si instaurerà nel successivo campiona-
mento.
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1.4 Controllo Corrrente-Frequenza
Il metodo di controllo Corrente-Frequenza (I-f ) proposto in [2] ha lo sco-
po di avviare un motore in modo rozzo, qualsiasi esso sia, per consentire di
utilizzare un metodo di controllo più accurato alle alte velocità, quale ad
esempio il metodo del flusso attivo.
Il metodo I-f consiste nell’aumentare la frequenza di riferimento (f∗)
della corrente di statore, mantenendo i riferimenti di corrente i∗d e i
∗
q costanti
(controllo in corrente).
f∗ = kf t2
Come visibile in figura 1.6, f∗ cresce quadraticamente con il tempo (t2), con
costante kf positiva scelta a piacere, fino ad essere mantenuta costante per
un valore di frequenza massima scelto in base alla massima velocità mecca-
nicamente raggiungibile dal motore.
f∗
2pi
R
dt
θ∗
Figura 1.6: Schemi a blocchi controllo I-f
Imponendo la frequenza di riferimento, si può conoscere anche la posi-
zione che questo controllo sta imponendo in ogni singolo istante:
ϑ∗ =
∫
2pif∗dt
Per completezza, si definiscono preliminarmente:
f∗: frequenza di riferimento in uscita dal controllo I-f ;
f ′: frequenza di soglia;
fˆ : frequenza stimata in uscita dal controllo in flusso attivo;
ftgd: frequenza di riferimento del controllo in velocità;
fN : frequenza nominale di funzionamento;
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Come descritto in seguito, possono venirsi a creare più condizioni di
transizione tra il controllo I-f e il controllo in flusso attivo:
Avviamento: Si impongono f∗ e la corrispondente ϑ∗ crescenti e finché
f∗ < f ′ si mantiene il sistema controllato tramite il metodo I-f. Il con-
trollo il corrente avviene imponendo una corrente di asse diretto pari
alla corrente limite.{
id = Ilim
iq = 0
Si può dimostrare, infatti [14], che in condizioni di controllo I-f, il ro-
tore tende ad allinearsi con il campo magnetico creato dalla corrente
di statore, facendo risultare la corrente statorica come corrente di asse
diretto. Lo stimatore di flusso attivo continua in ogni caso a lavorare
anche in queste condizioni, senza essere chiuso sul sistema.
Quando la frequenza imposta (f∗) raggiunge il valore di soglia prece-
dentemente scelto (f ′), avviene la transizione tra i 2 metodi di controllo
poiché si suppone che ora la velocità della macchina sia tale da gene-
rare una back-emf apprezzabile.
f ′ ' 0.10 · fN
Al fine di migliorare l’interfaccia tra l’avviamento in controllo I-f e il
funzionamento in flusso attivo, è stata introdotta la possibilità di far
calare esponenzialmente la corrente di asse d, partendo dal valore di
corrente limite durante il controllo in I-f, fino ad arrivare ad un valore
prossimo a zero nel momento in cui si attiva il controllo in flusso attivo.
Quest’esponenziale decrescente possiede una costante di tempo pari al-
la costante del regolatore di velocità, al fine di accoppiare al meglio il
sistema di controllo.
Basse velocità: Per regimi o transitori di funzionamento alle basse veloci-
tà, ove risulta verificata la condizione: |ftgd| < f ′, lo stimatore di flusso
attivo è fuori dal proprio range di velocità di funzionamento ottimale,
pertanto si impone il controllo I-f con frequenza imposta (f∗) pari a
ftgd.
f∗ = ftgd
Le correnti di riferimento di asse diretto e di asse in quadratura, so-
no imposte uguali alle correnti misurate (tramite posizione stimata)
nell’istante subito precedente al cambio di modalità di controllo. In
questo modo, non sarà permesso il funzionamento da generatore, men-
tre dovrebbe risultare maggiormente stabile il funzionamento alle basse
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velocità, garantendo delle ridotte oscillazioni di coppia durante i cam-
bi di riferimento. Tuttavia, questa modalità di controllo in corrente
può funzionare solo in condizioni di velocità costanti, altrimenti i rife-
rimenti di corrente imposti non risulterebbero più essere adeguati. A
tal proposito, i cambi di riferimento di velocità dovranno essere esegui-
ti molto gradualmente, per fornire allo stimatore il tempo necessario
per tornare a stimare la corretta posizione, per poter poi richiudere il
controllo con lo stimatore di flusso attivo.
Alte velocità: Per regimi di funzionamento alle alte velocità, ove risulta
verificata la condizione: |ftgd| > f ′, si impone il controllo in flusso atti-
vo chiudendo il sistema di controllo con i valori di posizione e velocità
stimati.
Inoltre, al fine di rendere la più fluida possibile l’interfaccia tra i 2 me-
todi di controllo, si è operato andando ad imporre uscita nulla dalla parte
integrale del regolatore di velocità durante il controllo in I-f, cosicché il re-
golatore stesso entri in funzione solamente considerando l’errore che entra in
gioco durante il funzionamento in flusso attivo.
L’ipotesi su cui si basa questo sistema di controllo ibrido I-f + AF è il
previo allineamento della macchina sull’asse diretto statorico.
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1.5 Controllo Tensione-Frequenza
Il metodo di controllo Tensione-Frequenza (U-f ), analogamente al meto-
do di controllo Corrente-Frequenza (I-f ), ha lo scopo di avviare un motore
in modo grossolano, per consentire di utilizzare un metodo di controllo più
accurato alle alte velocità, quale ad esempio il metodo del flusso attivo.
Il controllo U-f si basa su un avviamento tale da mantenere il rapporto U/f
costante, così da mantenere costanti il flusso interno di macchina e la coppia.
Al fine di mantenere il rapporto U/f costante ed ottenere contemporanea-
mente una buona dinamica del controllo, si impone che all’avviamento en-
trambi questi parametri crescano parabolicamente. Le equazioni alla base di
questo controllo si possono ricavare partendo dalle equazioni della macchina
sincrona in dq:
ud = Rid + Ld
did
dt − ωmeLqiq
uq = Riq + Lq
diq
dt + ωme(Λmg + Ldid)
Il controllo U-f presuppone di lavorare costantemente in condizione di regi-
me, ove le precedenti equazioni diventano:
Ud = RId − ΩmeLqIq
Uq = RIq + ΩmeLdId + ΩmeΛmg
Dalle precedenti equazioni a regime, si possono ricavare le seguenti osserva-
zioni:
• All’avviamento la velocità è nulla: i termini resistivi risultano quindi
preponderanti;
• In condizioni di funzionamento per velocità non nulla, considerando
un motore SPM ove in condizioni di MTPA la corrente di asse diretto
è nulla, si possono trascurare tutti i termini moltiplicati per Id, tutti
i termini resistivi e le back-emf dovute alle induttanze (molto picco-
le rispetto a quelle dovute al magnete). Pertanto, le equazioni della
macchina sotto tali condizioni si tramutano come segue:{
Ud = 0
Uq = ΩmeΛmg
(1.50)
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Il controllo U-f, dal punto di vista pratico, può essere costruito sulla
falsa riga del controllo I-f (sezione 1.4), dove le grandezze di riferimento ora
risultano essere le tensioni, non più le correnti, nelle medesime condizioni
logiche del controllo I-f :
Avviamento: Si impongono f∗ e la corrispondente ϑ∗ crescenti e finché
f∗ < f ′ si mantiene il sistema controllato tramite il metodo U-f. Il con-
trollo avviene imponendo le tensioni di riferimento (1.50) dimostrate
poc’anzi.
Basse velocità: Per regimi o transitori di funzionamento alle basse veloci-
tà, ove risulta verificata la condizione: |ftgd| < f ′, lo stimatore di flusso
attivo è fuori dal proprio range di velocità di funzionamento ottimale,
pertanto si impone il controllo U-f con frequenza imposta (f∗) pari a
ftgd.
f∗ = ftgd
Le tensioni di riferimento di asse diretto e di asse in quadratura so-
no imposte uguali alle tensioni di riferimento in ingresso all’inverter
nell’istante precedente al cambio di modalità di controllo. Durante il
funzionamento alle basse velocità, il sistema è controllato solamente
tramite il controllo U-f.
Alte velocità: Chiusura del sistema di controllo sensorless tramite lo sti-
matore di flusso attivo.
Rimangono valide le considerazioni sul controllore di velocità, il quale, du-
rante le condizioni di lavoro in controllo U-f, deve mantenere nullo il proprio
guadagno integrale. Inoltre, queste considerazioni si espandono pure ai re-
golatori degli anelli di corrente.
Anche in questo caso, l’ipotesi su cui si basa il sistema di controllo ibrido
U-f + AF è il previo allineamento della macchina, sull’asse diretto statorico.
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1.6 Stima Parametrica
I controlli sensorless, per definizione, necessitano di conoscere alcuni pa-
rametri del motore da controllare. L’osservatore di flusso attivo, ad esempio,
necessita di conoscere i parametri: R e Lq(id, iq) del motore.
Al fine di tentare una generalizzazione di un sistema di controllo sensorless,
sarà quindi di fondamentale importanza una stima parametrica. Nei seguenti
paragrafi sono state sviluppate delle possibili soluzioni a questo problema.
1.6.1 Misura diretta
La prima soluzione possibile consiste nella creazione di un algoritmo da
implementare solo la prima volta che si accende il motore, tale da eseguire
delle misure dirette sul motore stesso, qualsiasi esso sia. Queste misure do-
vranno fornire dei valori dei parametri R e Lq (mappa dei flussi) del motore
in oggetto, per permettere un controllo, ad esempio, tramite il metodo del
flusso attivo.
La misura della resistenza può essere eseguita, banalmente, tramite tre
prove volt-amperometriche. La tensione deve essere creata dall’inverter, co-
mandato in modo opportuno; pertanto, tenendo in considerazione che l’inver-
ter può erogare come tensione continua solo la tensione del DC bus (UDC), si
decide di utilizzare come tensione di prova proprio la UDC , opportunamente
ridotta a dei valori accettabili (10 V). In questo modo l’inverter risulta essere
comandato con un solo vettore spaziale per ogni misura effettuata. A causa
delle elevate costanti di tempo che il circuito RL equivalente del motore met-
te in gioco, prima di eseguire la misura volt-amperometrica di resistenza è
necessario attendere che la corrente raggiunga il valore di regime. Di conse-
guenza, si impone che ognuna delle 3 prove di misura della resistenza debba
essere eseguita in modo automatico dopo 1 s di applicazione della tensione
UDC . Dal punto di vista dell’algoritmo di misura, si comanda l’inverter con
un vettore spaziale per ogni misura, per un totale di 3 vettori spaziali:
(1,0,0): (Ua, Ub, Uc) = (+UDC2 ,−UDC2 ,−UDC2 ) → Ra + (Rb ‖ Rc)
(0,1,0): (Ua, Ub, Uc) = (−UDC2 ,+UDC2 ,−UDC2 ) → Rb + (Rc ‖ Ra)
(0,0,1): (Ua, Ub, Uc) = (−UDC2 ,−UDC2 ,+UDC2 ) → Rc + (Ra ‖ Rb)
Con tale configurazione di alimentazione, le resistenze valutate dalla misu-
ra volt-amperometrica risultano essere la combinazione serie-parallelo delle
singole resistenze di fase. Pertanto, la misura di resistenza di fase del cir-
cuito monofase equivalente alla quale si è interessati, sarà il risultato della
seguente formula:
Rx =
2
3
· UDC
ix
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Questa formula continua a rimanere valida indipendentemente dalla connes-
sione stella-triangolo dell’avvolgimento statorico. Dalle 3 prove (una per
fase) si ricavano 3 valori di resistenza che in Simulink saranno sempre identi-
ci, mentre nella realtà potranno sempre presentare leggere differenze a causa
della non idealità degli avvolgimenti. Di conseguenza, il valore della resi-
stenza da fornire allo stimatore risulterà essere ovviamente la media delle 3
misure reali.
Al fine di semplificare tale processo, si impone di sottostare alle seguenti
ipotesi:
• Temperatura dell’avvolgimento costante;
• Prova da eseguire a rotore bloccato;
Il risultato della simulazione Simulink può non essere corretto a causa del-
l’inadeguato modello del motore, il quale non presuppone la possibilità di
circolazione di corrente alla sequenza omopolare. Tuttavia, se questo algo-
ritmo venisse applicato ad un motore reale, esso dovrebbe fornire i corretti
valori di resistenza ricercati.
La misura dell’induttanza potrebbe essere ricavata banalmente alimen-
tando con sola corrente di asse diretto e sola corrente di asse in quadratura a
macchina ferma; il problema è la difficoltà di conoscenza dell’esatta posizione
iniziale. Pertanto, sono stati teorizzati 3 metodi di stima delle induttanze a
rotore fermo:
1. Valutazione grossolana delle induttanze in contemporanea alla prece-
dente misura di resistenza, tramite una valutazione della costante di
tempo che il circuito RL presenta in alimentazione DC. Nel dettaglio,
ad ognuna delle 3 misure di resistenza (una per fase) si può associare
un valore stimato di induttanza ricavato dalla formula:
Lx = τe ·Rx
dove a sua volta la costante di tempo elettrica si ricava come un quarto
- un quinto del tempo di risalita della corrente.
τe '
(
1
4
÷ 1
5
)
τr
Queste 3 stime di induttanza, riscrivibili in forma matriciale come
segue:
Ls = [La, Lb, Lc]
corrispondono a 3 campionamenti della forma d’onda ideale sinusoidale
dell’induttanza nelle rispettive posizioni: ϑme =
[
0, 23pi,
4
3pi
]
L(ϑ) = A cos(2(ϑme + ϑ0)) + L0
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ove le induttanze dq hanno un andamento ad una frequenza doppia
rispetto alla frequenza elettrica di funzionamento.
Impostando, quindi, un sistema a 3 equazioni nelle 3 incognite: A, ϑ0, L0
si possono ricavare i valori di tali incognite in funzione delle 3 indut-
tanze misurate:
L0 =
La+Lb+Lc
3 : Valore medio induttanza
A =
√
(Lb−Lc)2
3 + (La − L0)2 : Ampiezza sinuoide induttanza
ϑ0 =
1
2 asin
(
Lb−Lc
A
√
3
)
: Posizione iniziale
(1.51)
In questo modo, si può costruire la forma d’onda dell’induttanza in
funzione della posizione ϑ al fine di poter apprezzare i picchi massimi e
minimi della stessa, oltre ad ottenere una stima della posizione inizia-
le. Infine, conoscendo solamente la natura magnetica della macchina
(SPM, IPM o SyRM), si possono ricavare dal grafico delle stime di Ld
e Lq:
SPM, IPM: Ld < Lq →
{
Ld = min(L(ϑ))
Lq = max(L(ϑ))
SyRM: Ld > Lq →
{
Ld = max(L(ϑ))
Lq = min(L(ϑ))
Questa tecnica di stima dei parametri della macchina è stata applicata
ad entrambi i motori in esame, con ottimi risultati anche nella succes-
siva simulazione, presentante allo stimatore i valori di R e Lq stimati.
Provando a variare i parametri interni della macchina la stima parame-
trica continua a funzionare egregiamente, mentre lo stimatore di flusso
attivo comincia a dare problemi alle basse velocità.
2. Una tecnica più precisa consiste nel comandare l’inverter in modo tale
da alimentare lo statore con una tensione monofase pulsante:
Fase A: [u∗a, u∗b , u
∗
c ] = [UM sin(ωt), UM sin(ωt− pi), UM sin(ωt− pi)]
Fase B: [u∗a, u∗b , u
∗
c ] = [UM sin(ωt− pi), UM sin(ωt), UM sin(ωt− pi)]
Fase C: [u∗a, u∗b , u
∗
c ] = [UM sin(ωt− pi), UM sin(ωt− pi), UM sin(ωt)]
Dove:
UM: Massima ampiezza di prima armonica erogabile dall’inverter nelle
condizioni di alimentazione monofase:
UM =
√
3
4
· UDC
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ω: Pulsazione di funzionamento nominale:
ω = 2pi · fN
Alimentando il motore con una tensione monofase sinusoidale di fre-
quenza nota e imposta, ci si aspetta che il motore reagisca con una
reattanza calcolabile come segue. Si misura il valore efficace della cor-
rente in circolazione e si ricava il valore dell’impedenza; conoscendo
già la misura di resistenza ci si può ricavare il valore della reattanza e
quindi dell’induttanza. Per ognuna delle 3 prove si ricava un valore di
induttanza: queste tre misure di induttanza sono 3 campionamenti di
un andamento sinusoidale ideale dell’induttanza. Pertanto, proceden-
do in modo del tutto analogo a quanto esposto per il punto precedente,
si possono ricavare le stime di Ld e Lq dalla sola ipotesi di conoscenza
della natura magnetica del motore in oggetto.
Questa tecnica di stima dei parametri della macchina è stata applicata
ad entrambi i motori in esame, con ottimi risultati.
3. Partendo dall’ipotesi di macchina perfettamente allineata e di rotore
bloccato, risulta banale ricavarsi la mappa dei flussi della macchina.
Conoscendo la posizione degli assi diretto e in quadratura, si alimenta
lo statore con corrente alternata di solo asse diretto e/o di asse in
quadratura, si misura la tensione indotta ai capi delle fasi e, conoscendo
il valore della resistenza di fase, si può ricavare il valore del flusso
concatenato. Ciò può essere eseguito, poi, al variare delle correnti di
asse diretto e di asse in quadratura, fino ad ottenere delle complete
mappe dei flussi, in funzione delle correnti statoriche. Dalle mappe dei
flussi risulta, quindi, immediato ricavarsi delle mappe delle induttanze
apparenti semplicemente dividendo le stesse per le correnti dello stesso
asse.
Questo metodo di misura risulta essere il più teoricamente corretto e
l’unico in grado di fornire una mappa delle induttanze, fondamentale
quest’ultima per il controllo di macchine non lineari, quali ad esempio
macchine a riluttanza.
Problema misura diretta: Il modello Simulink del motore è in dq ; non
considera, quindi, ciò che concerne la componente omopolare; contrariamen-
te, nei primi due metodi di misura diretta precedentemente esposti, la com-
ponente omopolare è intrinsecamente non nulla. Di conseguenza, per poter
semplificare in maniera significativa l’algoritmo di misura in tali metodi, ba-
sterebbe che a monte di ogni IGBT delle gambe dell’inverter ci fosse un
ulteriore ulteriore IGBT, comandabile in modo tale da lasciare una fase a
potenziale flottante.
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1.6.2 Stima indiretta
Effettuando le misure di corrente e sfruttando le tensioni di riferimento
in ingresso all’inverter, si può ricavare una stima della potenza assorbita-
erogata dalla macchina (ipotesi rendimento unitario). Quindi, partendo dal-
l’equazione della coppia espressa in funzione del flusso attivo e conoscendo
le stime di posizione e di velocità della macchina, si può ricavare una stima
della componente di asse diretto del flusso attivo tramite la (1.52).
Te =
3
2
pλadIq →
Pe · p
ωme
=
3
2
pλadIq →
Pe
ωme
=
3
2
λadIq
λad =
2
3
· Pe
ωmeIq
(1.52)
In questo modo, avendo salvato in memoria tensioni, correnti e stime di flusso
attivo degli istanti precedenti, tramite l’applicazione delle equazioni discrete
della macchina in funzione del flusso attivo, si possono ricavare delle stime
dei parametri R e Lq, risolvendo il seguente sistema:

udk−1 = Ridk−1 +
Lq
Ts
· (idk − idk−1) + 1Ts · (λa,dk − λa,dk−1)− ωmek−1Lqiqk−1
uqk−1 = Riqk−1 +
Lq
Ts
· (iqk − iqk−1) + ωmek−1(λa,dk−1 + Lqidk−1)
Il difetto di questo metodo è che esso conduce a stime parametriche molto
grossolane. Le ipotesi su cui si basa infatti sono:
• Rendimento unitario;
• Posizione e velocità stimate coincidenti con quelle reali;
Ovviamente sarà necessario utilizzare per lo stimatore di flusso attivo i va-
lori medi dei parametri R e Lq stimati negli istanti precedenti, eliminando
eventuali stime palesemente errate (tramite filtri e limiti).
Si è potuto simulare, tramite il software Simulink, l’applicazione di que-
sto metodo all’avviamento della macchina. Tuttavia, in tali condizioni di
avviamento, la potenza è molto piccola ed incerta, così come la stima del
flusso attivo. Pertanto, si sono ottenuti valori di R e Lq stimati, enormi e
completamente errati.
In conclusione, si può quindi affermare che tale metodo di stima parametrica
indiretta non risulta efficace all’avviamento, mentre potrebbe trovare un’u-
tilità durante l’esercizio, al fine di correggere i valori dei parametri in tempo
reale.
Capitolo 2
Simulazioni al calcolatore
Prima di sperimentare in banco prova il migliore tra i metodi analiz-
zati nei capitoli precedenti, essi vengono simulati al calcolatore al fine di
individuare gli ottimi valori di tutti i parametri in oggetto. Tutte le simula-
zioni vengono eseguite tramite il software Simulink, imponendo un passo di
simulazione fisso pari a:
Ts = 100 µs → fs = 10 kHz
Inoltre, al fine di riportarsi al meglio nelle condizioni di simulazione del
banco prova, tutto il modello rappresentato negli schemi a blocchi di figu-
ra 1 è stato completamente discretizzato, lasciando nel continuo solamente
il blocco fisico rappresentante il motore. La discretizzazione è stata sempre
eseguita tramite il metodo di Eulero in indietro:
s =
z − 1
Ts · z
Si procede ora con l’analisi delle simulazioni Simulink dei metodi prece-
dentemente esposti.
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2.1 Flusso Attivo
Per quanto riguarda il metodo basato sul concetto di Flusso Attivo, se ne
sperimenterà l’applicazione su un motore SPM e su un motore a riluttanza,
analizzando così i due casi opposti di motore sincrono.
2.1.1 Motore SPM
Il flusso attivo, nel caso di un motore SPM, coincide con il flusso generato
dal magnete permanente:
λra = Λmg + (Ld − Lq)id = Λmg
Pertanto, tutte le formule analizzate in sottosezione 1.1.1 possono essere
riviste sulla base di questa considerazione.
Tabella 2.1: Parametri motore SPM
R 1.9 Ω
L 3 mH
τe 1.6 ms
p 4
Λmg 0.1 V s
J 1.8× 10−4 kgm2
B 6× 10−3 N m s
Ilim 8 A
Per comprendere al meglio la macchina in oggetto si riportano in tabel-
la 2.1 i dati di targa della stessa e si procede, inizialmente, con il calcolo
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delle grandezze elettromeccaniche di interesse:
UDC = 300 V
Ulim =
UDC√
3
=
300√
3
' 173 V (2.1)
Ωme,B =
Ulim√
I2limL
2 + Λ2mg
=
173√
82 · 0.0032 + 0.12 ' 1684
rade
s
Ωm,B =
Ωme,B
p
=
1684
4
' 421 rad
s
nB =
60 · Ωm,B
2pi
=
60 · 421
2pi
' 4000 rpm
Te =
3
2
pλadIq =
3
2
pΛmgIq =
3
2
· 4 · 0.1 · 8 = 4.8 N m
Pe,B = Te · Ωm,B = 4.8 · 421 ' 2 kW
Visti i risultati delle simulazioni e conoscendo la macchina in esame, si decide
di proseguire lo studio imponendo i seguenti valori nominali:
nN = 3000 rpm
Ωm,N =
2pi · nN
60
=
2pi · 3000
60
' 314 rad
s
Pe,N = Te · Ωm,N = 4.8 · 314 ' 1.5 kW
fN =
p · nN
60
=
4 · 3000
60
= 200 Hz
In tutti i successivi grafici inerenti al motore SPM, si esprimeranno le velo-
cità in per unità rispetto alla velocità nominale di 3000 rpm.
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Al fine di eseguire le simulazioni più interessanti possibili, si procede
utilizzando sempre un coefficiente di attrito viscoso tale da fornire una coppia
pari al 20÷ 30% della coppia nominale nelle condizioni di velocità nominale:
nN = 3000 rpm
Ωm,N =
2pinN
60
=
2pi3000
60
= 100pi ' 314.15 rad
s
B =
30%Te,N
Ωm,N
=
0.3 · 4.8
37
' 0.006 N m s
Basandosi sugli schemi a blocchi di figura 1.1, si è costruito lo stimatore
di posizione e di velocità basato sul metodo del flusso attivo e completamente
discretizzato.
Per ottenere dei risultati soddisfacenti si sono utilizzati i guadagni dei rego-
latori PI riportati in tabella 2.2.
Tabella 2.2: Guadagni regolatori SPM
Kp Ki τR[s]
Rω 0.1 0.5 0.200
Rid 4 2000 0.002
Riq 4 2000 0.002
RPLL 5× 103 1× 106 0.005
I valori inerenti agli anelli di corrente sono stati inizialmente ricavati ana-
liticamente [14], imponendo una banda passante di 200 Hz e un margine di
fase di 60°. I guadagni del regolatore di velocità sono stati ricavati in modo
analogo imponendo una banda passante dell’anello di velocità, un ordine di
grandezza inferiore rispetto a quella degli anelli di corrente. Tuttavia, si
è potuto constatare che questi risultati ricavati analiticamente comportano
un’elevata sensibilità a semplici approssimazioni intere dei guadagni stessi,
di conseguenza, tali guadagni sono stati sostituiti con i valori riportati in
tabella 2.2, prossimi ad essi, ma per i quali il sistema risulta maggiormente
stabile.
Per quanto riguarda, invece, i guadagni del regolatore PI del PLL, essi sono
stati stimati a tentativi tramite il metodo di ottimizzazione descritto in Ap-
pendice A.
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Controllo in corrente
Per comprendere al meglio il fenomeno in essere, si è proceduto, inizial-
mente, con una simulazione tale da escludere l’anello di velocità, fornendo
come grandezza di riferimento la sola corrente di asse q. Si parte dal pre-
supposto, infatti, che, essendo la macchina una SPM, la condizione di lavoro
a massima coppia a parità di corrente (MTPA) si verifichi per corrente di
asse diretto nulla [14]. In tali condizioni si sono potute ricavare le seguenti
osservazioni:
• Applicando una coppia di disturbo costante pari a 1 N m al tempo
t=1 s, risulta necessario fornire un iniziale riferimento di corrente mag-
giore o uguale a 4 A, così da permettere al motore di erogare una coppia
maggiore della coppia di carico:
T =
3
2
pλadIq =
3
2
pΛmgIq =
3
2
· 4 · 0.1 · 4 = 2.4 N m
ove la coppia di carico risulta essere composta da 2 componenti prin-
cipali a regime:
1. Coppia di disturbo costante: 1 N m;
2. Coppia di attrito viscoso: B · Ωm
dipendente dalla velocità;
3. La componente di coppia inerziale non entra in gioco a velocità
costante;
• Dopo pochi istanti di applicazione del riferimento di corrente, la mac-
china raggiunge una velocità tale da toccare il limite di tensione (2.1);
pertanto, in questa modalità di controllo, il ruolo dei limitatori risulta
fondamentale.
• Per riferimenti di corrente di valori maggiori ai 4 A si ottiene, in ogni
caso, l’intervento dei limitatori di tensione dei regolatori PI degli anelli
di corrente, pertanto, la risposta in velocità del sistema non cambia
molto.
• Utilizzando i parametri RPLL di tabella 2.2, lo stimatore si comporta
in modo ottimale sia chiudendo il controllo con le grandezze stimate
fin dall’inizio (t = 0 s), sia in caso di chiusura del controllo quando la
macchina è a regime di velocità (t = 0.5 s) (portando la macchina a
regime di velocità tramite classico controllo a catena chiusa). In tali
condizioni, infatti, si ottengono delle perfette stime di velocità e di
posizione, oltre che un ottimo inseguimento dei riferimenti di corrente,
come visibile nei grafici di figura 2.1 e figura 2.2. Si nota soltanto
un leggero decremento di velocità nell’istante di chiusura del controllo
sensorless, dovuto agli offset di corrente spiegati in seguito.
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• Dal punto di vista della stima della posizione, si può notare un leggero
sfasamento tra la posizione stimata e la posizione reale, dovuto alla
presenza del filtro passa basso all’interno dello stimatore.
• Si può notare, inoltre, come le reali correnti presentino un offset ri-
spetto alle rispettive correnti di riferimento ed alle correnti stimate.
Questo aspetto può trovare spiegazione nell’errore di posizione, come
segue:
Definito l’errore di stima della posizione:
ϑˆ = ϑ+ ∆ϑ
si può ricavare la dipendenza dell’errore delle correnti, dall’errore di
posizione:∆id = i cos(ϑ)− i cos
(
ϑˆ
)
∆iq = i sin(ϑ)− i sin
(
ϑˆ
) {∆id = i(cos(ϑ)− cos(ϑ+ ∆ϑ))
∆iq = i(sin(ϑ)− sin(ϑ+ ∆ϑ))
{
∆id = i(cos(ϑ)− cos(ϑ) cos(∆ϑ) + sin(ϑ) sin(∆ϑ))
∆iq = i(sin(ϑ)− sin(ϑ) cos(∆ϑ)− sin(∆ϑ) cos(ϑ))
{
cos(∆ϑ) ' 1
sin(∆ϑ) ' ∆ϑ
{
∆id = i sin(ϑ) ·∆ϑ
∆iq = −i cos(ϑ) ·∆ϑ
{
∆id = iq ·∆ϑ
∆iq = −id ·∆ϑ
L’errore di stima della posizione dipende in modo inversamente propor-
zionale dalla velocità di funzionamento. Difatti, lo stimatore di flusso
attivo comporta un errore che diminuisce all’aumentare della veloci-
tà. Pertanto, il classico riferimento costante di corrente di asse diret-
to comporta un errore di corrente di asse in quadratura direttamente
proporzionale all’errore d’angolo e contemporaneamente inversamente
proporzionale alla velocità. Per quanto riguarda l’errore di corrente
di asse diretto, invece, esso rimane all’incirca costante al variare della
velocità di funzionamento, poiché all’aumentare della stessa aumen-
ta la coppia frenante e la corrente di asse in quadratura in modo da
compensare all’incirca la diminuzione dell’errore di posizione.
• Sempre tramite simulazione Simulink, si è potuto osservare come la
risposta del controllo in corrente venga leggermente migliorata in caso
di presenza di disaccoppiamento degli anelli di corrente e di compen-
sazione della fem.
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• Le simulazioni precedentemente descritte sono state tutte realizzate
con un filtro passa basso dello stimatore (figura 1.1a) caratterizzato da
τLPF ' 5 · τe = 0.01
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Figura 2.1: Simulazione motore SPM,
controllo in corrente sensorless applicato in t=0 s
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Figura 2.2: Simulazione motore SPM,
controllo in corrente sensorless applicato in t=0.5 s
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Controllo in velocità
Avendo constatato un buon funzionamento dello stimatore e una buona
risposta del sistema per il controllo in corrente, si procede ora con un con-
trollo in velocità. Si decide di effettuare un’unica simulazione Simulink al
variare della velocità di riferimento, fino ad evidenziare i punti critici del
sistema di controllo.
La simulazione segue il seguente schema temporale:
t=0 s : Chiusura del controllo con le grandezze stimate fin dal principio. (si
è potuta verificare la stabilità del controllo effettuando tale chiusura
in qualsiasi istante temporale)
t=0.1 s : Applicazione di una rampa di velocità, fino ad un riferimento pari
alla velocità nominale di 3000 rpm;
t=1 s : Applicazione coppia di disturbo costante pari a 1 N m;
t>1 s : Variazioni a rampa della velocità di riferimento;
I risultati di tale simulazione sono riportati nei grafici di figura 2.3, dai
quali si sono potute ricavare le seguenti osservazioni:
• In presenza di coppia di carico ed utilizzando solamente il metodo
del Flusso Attivo, il controllo di velocità si comporta egregiamente,
permettendo anche cambi di riferimento di velocità (figura 2.3e).
• Si presentano delle criticità di controllo solamente per funzionamenti
alle basse velocità (100 rpm ' 0.03 · nN ), ove l’errore di stima del
flusso attivo risulta paragonabile al valore assoluto dello stesso. Si può
dunque affermare che il valore della velocità minima di funzionamento
dello stimatore di flusso attivo per il motore SPM in esame si attesta
attorno al 3% della velocità nominale.
• L’avviamento a rampa di figura 2.3c evidenzia come lo stimatore di
flusso attivo abbia un intervallo ottimo di funzionamento alle medio-
alte velocità.
• Gli andamenti delle correnti di figura 2.3a e 2.3b denotano che fin-
tanto che la velocità rimane a regimi medio-alti, la corrente di asse in
quadratura segue perfettamente i riferimenti, venendo stimata egregia-
mente. La corrente di asse diretto, invece, come per il precedente caso
di controllo in corrente, presenta degli offset dipendenti dall’errore di
stima della posizione. Risulta in ogni caso incoraggiante il fatto che
la corrente nel sistema di riferimento stimato segua perfettamente il
riferimento.
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Figura 2.3: Simulazione motore SPM
controllo al variare della velocità di riferimento, solo AF
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• Dal punto di vista della stima della posizione (alla base anche della
corrente nel sistema di riferimento stimato) risulta sempre presente
un leggero sfasamento costante tra la posizione stimata e la posizione
reale.
• Anche con questa modalità di controllo si utilizza lo stesso filtro passa
basso interno allo stimatore utilizzato nel caso precedente, ovvero si
mantiene una τLPF = 0.01.
• Questa simulazione riesce ad avviare il motore in modo rozzo diretta-
mente con il controllo AF, probabilmente, grazie al fatto che il motore
risulta inizialmente allineato con l’asse diretto.
• In seguito, si è potuto constatare come in questo controllo in velocità il
disaccoppiamento degli anelli di corrente non influisca particolarmente.
Come già accennato, al fine di migliorare le prestazioni all’avviamento ed
alle basse velocità, il controllo in flusso attivo sarà affiancato, in seguito, dai
controlli I-f e/o U-f.
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Controllo in velocità (I-f + AF)
Come ampiamente preannunciato nelle sezioni precedenti e accuratamen-
te descritto in sezione 1.4, al fine di migliorare le prestazioni all’avviamento
ed alle basse velocità si è pensato di utilizzare come metodo di controllo alle
basse velocità, il metodo di controllo in corrente I-f. Riferendosi alle medesi-
me condizioni di simulazione di cui al paragrafo precedente, i risultati delle
simulazioni (figura 2.4) conducono alle seguenti riflessioni:
• Confrontando l’avviamento a rampa di figura 2.4c in presenza di con-
trollo I-f, con il corrispettivo di figura 2.3c, si può notare un leggero
miglioramento dovuto all’introduzione del controllo alle basse velocità.
• Si possono notare, invece, dei significativi vantaggi dovuti all’introdu-
zione del controllo I-f durante la fase di funzionamento costante alle
basse velocità (figura 2.4d), dove il solo controllo AF produrrebbe un
andamento di velocità inaccettabile. Inoltre, questo comportamento
è tale da permettere anche degli ulteriori cambi di riferimento della
velocità, a patto di scegliere accuratamente la frequenza di soglia f ′
(10− 20%fN ) in modo tale da rendere l’interfaccia tra i due metodi di
controllo, la più dolce possibile.
• In ogni caso, si può notare come lo stimatore di flusso attivo si com-
porti in modo egregio dal punto di vista della stima della velocità,
anche in funzionamento in isola alle basse velocità (quando il sistema
è controllato dal controllo I-f ).
• Per quanto concerne le correnti di asse diretto e di asse in quadratura
(figura 2.4a e 2.4b), si può notare l’iniziale avviamento avvenuto trami-
te corrente di solo asse diretto; la quale viene, in seguito, fatta calare
tramite un veloce esponenziale decrescente. La reale corrente di asse
diretto, al solito, presenta un offset rispetto alla corrente nel sistema
di riferimento stimato. La reale corrente di asse in quadratura, invece,
alle medio-alte velocità non presenta problemi, andando a coincidere
con la corrente nel sistema di riferimento stimato.
• La stima di posizione, al solito, risulta sempre essere leggermente in
anticipo rispetto alla posizione reale;
• Dal punto di vista della sensitività parametrica, le due tipologie di con-
trollo comportano risultati analoghi in simulazione Simulink (riportati
nella sezione successiva).
• Tutte queste simulazioni sono state realizzate con blocchi di disac-
coppiamento degli anelli di corrente e compensazione fem disinseri-
ti. Se inseriti, essi comportano dei problemi solamente durante il
funzionamento alla metà della velocità nominale (1500rpm).
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Figura 2.4: Simulazione motore SPM
controllo al variare della velocità di riferimento, I-f+AF
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Controllo in velocità (U-f + AF)
Per quanto concerne il motore SPM in oggetto, risulta possibile un con-
trollo alle basse velocità applicando il metodo di controllo U-f, ampiamente
descritto in sezione 1.5. Riferendosi ad analoghe condizioni di simulazio-
ne di cui al paragrafo precedente, i risultati delle simulazioni (figura 2.5)
conducono alle seguenti considerazioni:
• Il metodo di controllo ibrido U-f + AF è l’unico, tra i metodi di con-
trollo fin’ora analizzati, che consente il funzionamento reversibile anche
a velocità negative, per coppia di disturbo costante nulla o meno.
• Confrontando l’avviamento nelle varie modalità di controllo analizza-
te (figura 2.3c, 2.4c e 2.5c) si può osservare come quest’ultimo ca-
so di controllo ibrido U-f + AF presenti la dinamica più stabile e
contemporaneamente rapida.
• Come visibile in figura 2.5d, questo sistema di controllo risulta esse-
re, inoltre, il più stabile nelle zone di interfaccia tra i sistemi di con-
trollo. Le maggiori difficoltà si riscontrano nel passaggio, alle basse
velocità, tra il sistema di controllo U-f e il controllo in flusso attivo,
a causa dell’errore di posizione accumulato da quest’ultimo durante il
funzionamento alle basse velocità.
• Per quanto riguarda gli andamenti delle correnti e della posizione,
continuano a valere le considerazioni riportate per gli altri sistemi di
controllo.
Di conseguenza, si può affermare che dal punto di vista ideale delle simu-
lazioni Simulink, il miglior metodo di controllo analizzato, risulta essere il
sistema di controllo ibrido U-f + AF poiché, oltre a garantire un ottimo com-
portamento alle basse velocità, questo permette anche un funzionamento da
generatore.
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Figura 2.5: Simulazione motore SPM
controllo al variare della velocità di riferimento, U-f+AF
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Sensitività parametrica
Dal punto di vista pratico, il motore SPM satura poco. Pertanto, si sup-
pone di poter sostituire la simulazione Simulink in condizioni di saturazione
con una verifica pratica della sensitività parametrica del modello. Conside-
rando il solo caso nominale di controllo ibrido U-f + AF, si procede, quindi,
variando i valori dei parametri interni al modello del motore e lasciando in-
variati, invece, quelli dello stimatore, in modo tale da definire degli intervalli
nei quali l’andamento della velocità risulti stabile e sostanzialmente invariato
rispetto a quanto riportato in figura 2.5:
• Variazione della sola Lq: 65% < Lq < 1000%
(particolarmente sensibile soprattutto alla velocità di 1500 rpm)
• Variazione della sola Ld: 20% < Ld < 200%
(particolarmente sensibile soprattutto alla velocità di 1500 rpm)
• Variazione della sola R: 95% < R < 120%
(particolarmente sensibile soprattutto alla velocità di 1500 rpm)
Considerando che in condizioni di saturazione la riluttanza del circuito ma-
gnetico aumenta e le conseguenti induttanze di asse diretto e di asse in
quadratura diminuiscono, sarà di particolare interesse soprattutto la sensiti-
vità parametrica del modello rispetto alle diminuzioni delle induttanze della
macchina. A tal proposito si può evidenziare come questa risulti essere poco
significativa, soprattutto per quanto concerne l’induttanza di asse diretto,
la quale infatti non viene per nulla considerata all’interno dello stimatore di
flusso attivo.
Inoltre, considerando che in condizioni di normale funzionamento la tem-
peratura della macchina aumenta, anche la resistenza statorica tende ad
aumentare: risulta di particolare interesse, quindi, la sensitività parametrica
del sistema di controllo agli innalzamenti del valore della resistenza. A tal
proposito, si è potuto osservare come in prossimità della velocità di 1500 rpm
questa sensitività parametrica sia particolarmente elevata, comportando un
limite massimo di variazione della resistenza statorica pari al 120% della re-
sistenza utilizzata nello stimatore. A tal fine, risulterebbe quindi opportuno
aggiornare il sistema di controllo inserendo anche una stima della resistenza
statorica in tempo reale.
Per un’analisi teorica della sensitività parametrica applicata al modello
del flusso attivo si rimanda alla sottosezione 1.1.3.
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2.1.2 Motore SyRM
In sottosezione 1.1.2 sono state ricavate le equazioni della macchina in
condizioni non lineari, in funzione del flusso attivo. Ciò è stato fatto al fine
di poter estendere lo stimatore di flusso attivo, utilizzato per il precedente
motore SPM lineare, a macchine non lineari, quali ad esempio i motori a ri-
luttanza. Dunque, si procede ora alla descrizione della simulazione Simulink
eseguita su un motore a riluttanza del laboratorio, sfruttando, appunto, lo
stimatore di flusso attivo, non lineare.
Partendo dalla conoscenza della mappa dei flussi della macchina a rilut-
tanza in oggetto al variare delle correnti di asse diretto e di asse in quadratura
tra 0 e 10 A (figure 2.6a, 2.6b), si sono potute ricostruire delle mappe più
utili al fine del controllo in flusso attivo.
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Figura 2.6: Mappe dei flussi statorici
Per prima cosa si riportano le mappe inerenti alle induttanze apparenti
della macchina al variare delle correnti statoriche (figura 2.7), dalle quali si
possono estrarre i valori delle induttanze nelle condizioni di funzionamento in
MTPA, al limite di corrente. Questi valori costanti, riportati in tabella 2.3,
risultano interessanti solamente al fine della determinazione delle grandezze
elettromeccaniche della macchina (Ωm,B, Te, Pe, ecc...).
Al fine del controllo tramite lo stimatore di flusso attivo, sarà fondamentale,
invece, la completa conoscenza della mappa dell’induttanza apparente di as-
se in quadratura
(
Lq(id, iq)
)
, pertanto si è estesa la stessa nei 4 quadranti di
corrente al fine di coprire tutti i casi possibili di funzionamento (figura 2.8).
Questo grafico sarà , dunque, alla base della lookup table interna allo stima-
tore.
Inoltre, allo scopo di migliorare la stima effettuata dall’osservatore, si è nor-
malizzato il regolatore PI del PLL, dividendo la parte immaginaria del flusso
70 CAPITOLO 2. SIMULAZIONI AL CALCOLATORE
150
150
200
200
250
250
300
300
350
350
400
400
450
450
0 2 4 6 8 10
0
1
2
3
4
5
6
7
8
9
10
(a) Induttanza apparente Ld(id, iq)
50
50
55
55
55
60
60
70
70
80
90100120
0 2 4 6 8 10
0
1
2
3
4
5
6
7
8
9
10
(b) Induttanza apparente Lq(id, iq)
Figura 2.7: Induttanze apparenti
attivo per il modulo del flusso attivo stesso, così che l’ingresso del PI risulti
essere esclusivamente l’errore di posizione.
λ˜aq = Λa sin ∆ϑme ' Λa∆ϑme (2.2)
ove il modulo del flusso attivo risulta essere funzione delle correnti id e iq.
Questa normalizzazione necessita, quindi, della conoscenza del modulo del
flusso attivo nei 4 quadranti di corrente. Pertanto, procedendo in modo
analogo a quanto fatto per la mappa dell’induttanza apparente di asse in
quadratura, si riporta in figura 2.9 la mappa del modulo del flusso attivo
estesa nei 4 quadranti. Da questa mappa si verifica quanto precedentemen-
te dimostrato teoricamente, ovvero che il modulo del flusso attivo dipende
sostanzialmente dalla sola corrente di asse diretto.
Λa = (Ld(id, iq)− Lq(id, iq))id
La mappa di figura 2.9 sarà, quindi, alla base di un’apposita lookup table di
normalizzazione ove, nei casi in cui la corrente di asse in quadratura risulti
nulla, il modulo del flusso attivo si annullerebbe anch’esso; di conseguenza
si è imposto che in tali condizioni anche l’errore di posizione sia nullo.
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Figura 2.9: Flusso attivo di asse diretto - modulo del flusso attivo
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Per completezza si riportano, infine, anche le mappe rappresentanti il
prodotto tra l’induttanza apparente di asse in quadratura con le rispettive
correnti, sempre in funzione delle correnti id,iq (figura 2.10).
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Figura 2.10: Mappe dei flussi statorici motore SyRM
Caratterizzata in modo completo la natura magnetica della macchina, si
prosegue riportando in tabella 2.3 tutte le grandezze del motore a riluttanza
in oggetto.
Tabella 2.3: Parametri motore SyRM
R 4.6 Ω
Ld 265 mH
Lq 52 mH
τed 57.6 ms
τeq 11.3 ms
p 2
Λmg 0 V s
J 0.03 kgm2
B 0.135 N m s
Ilim 8 A
αMTPA 65.3 ◦
Id,lim 3.34 A
Iq,lim 7.27 A
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Per poter procedere con le simulazioni si deve innanzitutto imporre la
velocità nominale della macchina. A tale scopo, si calcola preliminarmente
la velocità base sfruttando la generica formula dell’IPM (2.3):
UDC = 300 V
Ulim =
UDC√
3
=
300√
3
' 173 V
Ωme,B =
Ulim√
(LqIq,lim)2 + (LdId,lim + Λmg)2
(2.3)
=
173√
(0.052 · 7.27)2 + (0.265 · 3.34 + 0)2 ' 180
rade
s
Ωm,B =
Ωme,B
p
=
180
2
= 90
rad
s
nB =
60 · Ωm,B
2pi
=
60 · 90
2pi
' 860 rpm
Te =
3
2
p(Ld − Lq)IdIq = 3
2
2(0.265− 0.052)3.34 · 7.27 = 15.52 N m
Conoscendo velocità base e coppia nominale, si può infine calcolare anche
una stima della potenza base della macchina:
Pe,B = Te · Ωm,B = 15.52 · 90 ' 1.4 kW
Con l’intento di avere la certezza di poter lavorare sempre in MTPA, si
decide di sfruttare la macchina in un punto leggermente inferiore alla velocità
base. Pertanto, si impone che tutte le prove iniziali su questo motore a
riluttanza, considerino come velocità nominale 750 rpm.
nN = 750 rpm
Ωm,N =
2pinN
60
=
2pi750
60
' 78 rad
s
Pe,N = Te · Ωm,N = 15.52 · 78 ' 1.2 kW
74 CAPITOLO 2. SIMULAZIONI AL CALCOLATORE
Inoltre, per un parallelismo con le simulazioni eseguite per il motore SPM,
ci si riporta nelle medesime condizioni di carico, utilizzando un coefficiente
di attrito viscoso tale da fornire un coppia pari al 20 ÷ 30% della coppia
nominale nelle condizioni di velocità nominale:
30%Te,N = 0.30 · 15.52 ' 5 N m
B =
30%Te,N
Ωm,N
=
5
37
' 0.135 N m s
Grazie alla generalità del concetto del flusso attivo esteso alle condizioni
non lineari di saturazione, il modello Simulink da utilizzare per il motore
a riluttanza risulta sostanzialmente analogo a quello implementato per il
motore SPM. Pertanto, basandosi sugli schemi a blocchi di figura 1 e 1.1,
precedentemente già realizzati, essi sono stati aggiornati come segue:
• Si utilizza un modello non lineare del motore, sfruttando le preceden-
temente note mappe dei flussi per la specifica macchina (figura 2.6a e
2.6b).
• Si utilizza uno stimatore di flusso attivo non lineare e normalizzato,
sfruttando le mappe di Lq(id, iq) e del modulo del flusso attivo (figu-
ra 2.8 e 2.9). Inoltre, si utilizza il blocco di compensazione interno allo
stimatore, così da compensare le non idealità (figura 1.1c).
• Si comanda il blocco di estrazione dei riferimenti di corrente, a valle del
regolatore di velocità, in modo opportuno (vedi in seguito per dettagli).
• Si utilizza la convenzione dei motori a riluttanza:
Ld(id, iq) > Lq(id, iq)
ove i valori delle induttanze di asse diretto e di asse in quadratura
vengono approssimati come costati solamente nell’iniziale fase di de-
terminazione delle grandezze elettromeccaniche caratteristiche di mac-
china. In fase di simulazione, invece, esse saranno considerate come
dipendenti dal punto di lavoro, sfruttando la mappe di figura 2.7. I va-
lori costanti utilizzati preliminarmente sono in ogni caso estratti dalle
stesse mappe, nelle condizioni di funzionamento in MTPA, al limite di
corrente.
• Λmg = 0
Il blocco di compensazione della fem è intrinseco nei motori a riluttan-
za.
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Al fine di ottenere dei risultati soddisfacenti dalle simulazioni Simulink,
si sono utilizzati i guadagni dei regolatori PI riportati in tabella 2.4.
Tabella 2.4: Guadagni regolatori SyRM
Kp Ki τR[s]
Rω 0.06 0.26 0.230
Rid 300 6000 0.050
Riq 65 6000 0.011
RPLL 55 1000 0.055
Rcomp 10 0.01 1000
I valori inerenti agli anelli di corrente sono stati ricavati approssimativa-
mente imponendo una banda passante di 200 Hz. Visto che si è utilizzato il
metodo approssimato, le costanti di tempo degli anelli di corrente coincidono
circa con le costanti di tempo elettriche di asse diretto e di asse in quadratu-
ra. I guadagni del regolatore di velocità sono stati ricavati imponendo una
banda passante dell’anello di velocità circa un ordine di grandezza inferiore
rispetto a quella degli anelli di corrente. In questo modo si è potuta osservare
una buona risposta del sistema in condizioni di simulazione sensor-based, in
presenza o meno di anti-windup parametrico. Per quanto riguarda, invece, i
guadagni del regolatore PI del PLL, essi sono stati stimati a tentativi tramite
il metodo di ottimizzazione descritto in Appendice A.
Analogamente a quanto visto nel precedente motore SPM, si utilizza
un filtro passa basso interno allo stimatore di flusso attivo (figura 1.1b),
caratterizzato dal parametro:
τLPF ' 5 · τeq = 0.2
ove si considera la costante di tempo elettrica di asse in quadratura, poiché
all’interno dello stimatore di flusso attivo compare la sola induttanza di asse
in quadratura.
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Controllo in corrente
In modo analogo a quanto eseguito per il caso del motore SPM, si pro-
cede, inizialmente, con una simulazione Simulink applicando un controllo in
corrente al motore a riluttanza in oggetto. Avendo a che fare, ora, con un
motore a riluttanza, il funzionamento in MTPA prevede entrambe le cor-
renti, di asse diretto e di asse in quadratura, non nulle. Diversamente dal
motore a riluttanza ideale, il quale prevederebbe un angolo di MTPA pari
a 45°, il motore a riluttanza in oggetto presenta, invece, un angolo di MT-
PA pari a 65.3°. Di conseguenza, imposta una corrente limite pari a 8 A,
risulta immediato ricavarsi i valori delle correnti di asse diretto e di asse in
quadratura da imporre durante il controllo in corrente:{
Id,lim = Ilim · cos(αMTPA) = 8 · cos(65.3) ' 3.34 A
Iq,lim = Ilim · sin(αMTPA) = 8 · sin(65.3) ' 7.27 A
Sotto queste ipotesi e sfruttando i parametri di tabella 2.1, si eseguono
le simulazioni di figura 2.11 e 2.12, dalle quali si deduce:
• Analogamente a quanto visto per il motore SPM, anche in questo caso
entrano in funzione i limitatori di tensione dei regolatori PI degli anelli
di corrente. Il ruolo dei limitatori risulta, quindi, essere fondamentale.
• Chiudendo il circuito di controllo con le grandezze stimate, sia per t=0 s
che per tempi maggiori, si ottiene, in ogni caso, un’ottima risposta
del sistema con perfette stime di velocità e posizione, oltre che un
buon inseguimento dei riferimenti di corrente. Si notano, soltanto,
delle perturbazioni nelle correnti negli istanti di chiusura del controllo
sensorless e di applicazione della coppia di carico costante.
• Le correnti riescono, inizialmente, a raggiungere i riferimenti, ma nel
momento in cui il motore raggiunge elevate velocità entrano in gioco i
limitatori di tensione che, di fatto, vanno a limitare in modo indiretto
anche le correnti.
• Il controllo risponde in modo ottimale anche all’applicazione di una
coppia di disturbo costante di (2 N m al tempo t=1 s).
• Si è verificato come l’eventuale disaccoppiamento degli anelli di cor-
rente non influisca particolarmente sulla stabilità del controllo. Ovvia-
mente, anche lo stesso disaccoppiamento viene eseguito sfruttando le
note mappe delle induttanze apparenti di figura 2.7.
• Infine, è stato verificato come la disattivazione del blocco di compen-
sazione della fem, interno allo stimatore (figura 1.1c), non dia grossi
problemi, se non un leggero incremento dell’oscillazione della velocità.
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Figura 2.11: Simulazione motore SyRM,
controllo in corrente sensorless applicato in t=0 s
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Figura 2.12: Simulazione motore SyRM,
controllo in corrente sensorless applicato in t=0.5 s
2.1. FLUSSO ATTIVO 79
Controllo in velocità
Avendo constatato un buon funzionamento dello stimatore e una buo-
na risposta del sistema per il controllo di corrente, si procede ora con un
controllo in velocità. Analogamente a quanto fatto per il motore SPM, si
decide di effettuare un’unica simulazione Simulink al variare della velocità
di riferimento, fino ad evidenziare i punti critici del sistema di controllo.
La simulazione segue il seguente schema temporale:
t=0 s : Chiusura del controllo con le grandezze stimate fin dal principio. (si
è potuta verificare la stabilità del controllo effettuando tale chiusura
in qualsiasi istante temporale)
t=0.1 s : Applicazione di una rampa di velocità, fino ad un riferimento pari
alla velocità nominale di 750 rpm;
t=1.5 s : Applicazione coppia di disturbo costante pari a 2 N m;
t>1.5 s : Variazioni a rampa della velocità di riferimento;
Durante le innumerevoli simulazioni Simulink eseguite al fine di ricavare
gli ottimi valori dei guadagni dei regolatori PI di tabella 2.4, si è potuto
riscontrare come la stabilità del controllo in velocità del motore dipenda
fortemente da più fattori:
• È opportuno che lo stimatore abbia in ingresso delle tensioni le più simi-
li possibili alle reali tensioni applicate al motore. A tal fine si trattano le
tensioni di riferimento all’inverter attraverso un blocco rappresentante
le non idealità dell’inverter stesso (figura 1).
• La velocità di funzionamento deve essere abbastanza elevata da con-
sentire di ottenere un flusso attivo nel sistema di riferimento statorico,
di modulo maggiore agli errori di stima, ma allo stesso tempo non deve
superare la velocità base così da consentire un semplice funzionamento
in MTPA.
• Sarebbe opportuno che lo stimatore di flusso attivo considerasse le for-
mule in condizioni di saturazione analizzate in sottosezione 1.1.2, oltre
alla normalizzazione dell’ingresso del regolatore PI del PLL. Cionono-
stante, il controllo può funzionare in modo egregio anche utilizzando
uno stimatore lineare in assenza di normalizzazione.
• Al fine di stabilizzare il controllo, specialmente alle basse velocità,
risulta di fondamentale importanza il blocco di compensazione della
tensione interno allo stimatore di flusso attivo (figura 1.1c).
• È fondamentale che i ritardi introdotti nelle retroazioni delle correnti
e della tensione siano accurati e accordati all’unisono: devono essere
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ritardate di un passo solamente le correnti in ingresso allo stimatore di
flusso attivo e le correnti che chiudono gli anelli di corrente.
• I riferimenti di corrente devono essere creati in modo appro-
priato.
Creazione riferimenti di correte: avendo a che fare, ora, con un motore
a riluttanza, il flusso attivo risulta essere definito come segue:
Λa =
(
Ld(id, iq)− Lq(id, iq)
)
id
Al fine di eseguire un buon controllo di velocità, si necessita di un valore del
modulo del flusso attivo che sia istantaneamente diverso da zero. Altrimenti,
in condizioni di coppia nulla (raggiungimento del riferimento di velocità), il
flusso attivo si annullerebbe compromettendo appunto il controllo. Utilizzan-
do il classico metodo (2.4) di estrazione dei riferimenti di corrente dall’uscita
del regolatore di velocità secondo l’MTPA della macchina, i riferimenti di
corrente si annullerebbero nelle condizioni di funzionamento a regime, an-
dando quindi ad annullare anche il flusso attivo. In questo modo, mantenere
il controllo della macchina risulterebbe essere complicato e realizzabile solo
tramite l’intervento del compensatore di fem interno dello stimatore di flusso
attivo (figura 1.1c).{
i∗d = |µ∗| · cos(sgn(µ∗) · αMTPA)
i∗q = |µ∗| · sin(sgn(µ∗) · αMTPA)
(2.4)
Delle alternative al classico metodo sovraesposto, sono proposte in seguito:
1. Continuare ad utilizzare le precedenti equazioni (2.4) per il funziona-
mento in MTPA della macchina, imponendo, però, un valore minimo
della corrente di asse diretto pari al 20 ÷ 30% della corrente limite di
asse diretto.
2. Imporre una corrente di asse diretto costante, pari al valore limite di
corrente di asse diretto di tabella 2.3 ed utilizzare l’uscita del regolatore
di velocità come riferimento della sola corrente di asse in quadratura:{
i∗d = Id,lim
i∗q = µ∗
(2.5)
In questo modo non si ha più la certezza di lavorare in MTPA, col
vantaggio di avere sempre un elevato valore di flusso attivo, tale da
garantire il controllo.
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Si sceglie di continuare con la seconda modalità di controllo esposta, poi-
ché più stabile e successivamente si riportano i risultati delle simulazioni
Simulink eseguite sotto le precedenti ipotesi, confrontando le differenze in-
trodotte dalla presenza o meno del blocco di compensazione fem interno allo
stimatore di flusso attivo (figura 2.13 e 2.14):
• In presenza di coppia di carico ed utilizzando solamente il metodo del
Flusso Attivo, il controllo in velocità si comporta egregiamente. In
assenza del blocco di compensazione della fem, si evidenzia una velo-
cità minima di funzionamento pari a circa il 4% della velocità nomi-
nale (30 rpm) (figura 2.13c). Diversamente, in presenza del suddetto
blocco di compensazione, il controllo risulta stabile, sia alle bassissime
velocità, sia in caso di velocità negative (figura 2.14c).
• L’avviamento a rampa di figura 2.13d e 2.14d evidenzia come lo stima-
tore di flusso attivo abbia un intervallo ottimo di funzionamento alle
medio-alte velocità e come la presenza della tensione di compensazione
interna allo stimatore dia un forte contributo stabilizzante.
• Gli andamenti delle correnti risultano essere sostanzialmente indipen-
denti dalla presenza o meno del blocco di compensazione della fem.
Inoltre, si può notare come le reali correnti di asse diretto e in qua-
dratura, presentino, al solito, un offset rispetto alla corrente stimata,
dovuto al leggero errore di posizione. Per quanto riguarda, invece, le
stime delle correnti nel sistema di riferimento stimato, esse coincidono
perfettamente con le correnti di riferimento.
• Dal punto di vista della stima della posizione (alla base anche della
corrente nel sistema di riferimento stimato), risulta sempre presente un
leggero sfasamento tra la posizione stimata e la posizione reale, senza
grosse differenze causate dall’introduzione del blocco di compensazione
interno della fem.
• Questa simulazione riesce ad avviare il motore in modo rozzo diretta-
mente con il controllo AF, probabilmente, grazie al fatto che il motore
risulta inizialmente allineato con l’asse diretto.
• In seguito, si è potuto constatare come in questo controllo in velocità il
disaccoppiamento degli anelli di corrente non influisca particolarmente.
Al fine di migliorare le prestazioni del controllo all’avviamento ed alle
basse velocità, si può pensare di affiancare il controllo in flusso attivo con
un controllo alle basse velocità, quale ad esempio il metodo di controllo I-
f. Il metodo di controllo U-f, invece, non risulta possibile in un motore a
riluttanza a causa dell’assenza del flusso creato dai magneti permanenti, alla
base del controllo U-f stesso. Pertanto, nella seguente sezione si simulerà il
controllo ibrido I-f AF applicato al motore a riluttanza in oggetto.
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Figura 2.13: Simulazione motore SyRM,
controllo in velocità sensorless senza uscomp
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Figura 2.14: Simulazione motore SyRM,
controllo in velocità sensorless con uscomp
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Controllo in velocità (I-f + AF)
Come preannunciato si procede riportando la simulazione Simulink del-
l’interfaccia tra il controllo I-f con il metodo di controllo in flusso attivo, il
tutto applicato al motore a riluttanza in oggetto. A differenza del controllo
ibrido I-f + AF implementato per il motore SPM ed enunciato in sezione 1.4,
viene ora utilizzato un globale algoritmo di controllo molto più sintetico, al
fine di semplificare una futura interfaccia con le sperimentazioni sul banco
prova:
Basse velocità: Si controlla il motore tramite il metodo I-f imponendo:
f∗ = ftgd
e le seguenti correnti di riferimento:{
i∗d = Id,lim
i∗q = 0
(2.6)
Si può dimostrare, infatti [14], che in condizioni di controllo I-f, il
rotore tende ad allinearsi con il campo magnetico creato dalla corrente
di statore, facendo risultare la corrente statorica come corrente di solo
asse diretto.
Alte velocità: Si controlla il motore tramite il metodo del flusso attivo
chiudendo il controllo con le stime di posizione e di velocità ed utilizzan-
do il metodo di creazione dei riferimenti di corrente precedentemente
descritto in (2.5)
Inoltre, analogamente a quando eseguito per il motore SPM, si è imposta
uscita nulla dalla parte integrale del regolatore di velocità durante il control-
lo in I-f, così che il regolatore stesso entri in funzione solamente considerando
l’errore che entra in gioco durante il funzionamento in flusso attivo.
I risultati di tale simulazione (figura 2.15) portano alle seguenti riflessioni:
• Sia all’avviamento che in funzionamento a regime alle basse velocità,
entra in gioco il controllo I-f garantendo una, seppur precaria, stabilità
del sistema completamente sensorless;
• Il sistema risponde in maniera ottimale anche all’applicazione di una
coppia di disturbo costante di 2 N m al tempo t=1 s;
• Per quanto riguarda gli andamenti delle correnti e della posizione,
continuano a valere le considerazioni riportate per gli altri sistemi di
controllo;
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• Tutti i punti precedenti sono sostanzialmente indipendenti dalla pre-
senza o meno del blocco di compensazione interno della fem; esso agisce
solamente riducendo leggermente l’oscillazione di velocità e irrobusten-
do il controllo. I grafici riportati in seguito sono stati realizzati in
presenza del blocco di compensazione interno della fem.
Infine, si è potuto verificare come in assenza della normalizzazione del
PI del PLL e sostituendo la lookup table interna allo stimatore con un va-
lore costante per l’induttanza di asse in quadratura (Lq = 52 mH), tutti
i precedenti sistemi di controllo inerenti al motore a riluttanza comportino
un’ottima risposta del sistema, leggermente peggiore rispetto alle più corrette
simulazioni eseguite con l’apposita lookup table, ma in ogni caso accettabili
a fronte della semplificazione del controllo.
Questo aspetto positivo può trovar spiegazione nel fatto che l’unica in-
duttanza utilizzata all’interno dello stimatore è l’induttanza di asse in qua-
dratura, essenzialmente lineare grazie al fatto che tale asse solitamente pre-
senta un circuito magnetico prevalentemente in aria (convenzione motori a
riluttanza).
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Figura 2.15: Simulazione motore SyRM,
controllo al variare della velocità di riferimento, I-f+AF
2.2. OSSERVATORE DI BACK-EMF 87
2.2 Osservatore di back-emf
Il metodo proposto in [4] presenta il difetto principale di essere stato
provato e dimostrato solo per motori SPM, pertanto esso risulta meno in-
teressante rispetto al modello del tutto generale del flusso attivo. In ogni
caso, è stato testato anche tale metodo e, partendo dal modello generale di
figura 1, si è semplicemente sostituito il precedente stimatore di flusso attivo
(figura 1.1a) con il nuovo stimatore di back-emf (figura 1.2).
A causa dell’elevato numero di parametri da definire, si procede inizial-
mente semplificando il più possibile il modello tramite le seguenti osserva-
zioni:
• Trascurare il blocco di estrazione della velocità della fondamentale,
il quale ha il solo scopo di incrementare la dinamica del controllo
utilizzando filtri passa basso del secondo ordine;
• Imporre il valore del parametro α = 1, in modo tale da ottenere una
curva sigmoide che satura per valori di ingresso (errore di corrente)
pari circa a 5;
• Il parametro λ, per definizione, deve essere compreso tra gli estremi:
0 < λ < RL ; pertanto può essere imposto pari al valore costante:
λ =
1
2
R
L
• Il guadagno della Sliding function: k, deve essere maggiore del modulo
della forza elettromotrice indotta. Pertanto, basterebbe imporre come
ipotesi: k > Ulim così da soddisfare quanto richiesto.
In seguito a tutte queste semplificazioni, rimangono incogniti solamente i
guadagni del regolatore PI del QPLL: KPQPLL , KIQPLL . Essi sono stati im-
posti, inizialmente, pari ai rispettivi valori KPPLL ,KIPLL utilizzati nel meto-
do di controllo in flusso attivo dello stesso motore SPM.
Dopo numerosi tentativi di simulazione, non è stata ottenuta alcuna
risposta soddisfacente dal modello, di conseguenza si è proseguito con il
successivo metodo proposto.
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2.3 Stima con algoritmo di ottimizzazione
Compresa la natura matematica del modello (sezione 1.3), è stata creata
la function implementativa del codice di ottimizzazione.
Inizialmente, per semplicità, è stato utilizzato un passo iterativo αj = 1,
in modo tale da sperimentare un solo ciclo iterativo alla volta.
Dopo aver riscontrato alcuni problemi di interfaccia tra i software Matlab
e Simulink a causa della complessità matematica dei conti, si è giunti alla
conclusione che questo metodo di controllo risulta, attualmente, di difficile
applicazione pratica. Esso, infatti, si basa pesantemente sulla capacità di
calcolo del sistema di controllo e, nonostante la grande capacità computa-
zionale attuale, non si è ancora giunti a degli standard informatici tali da
rendere tecnicamente ed economicamente attuabile tale algoritmo.
Capitolo 3
Verifiche sperimentali
Nel capitolo precedente sono state realizzate le simulazioni Simulink dei
metodi sensorless analizzati, giungendo alla conclusione che il migliore tra
essi risulta essere il metodo di controllo basato sulla stima del flusso attivo.
Pertanto, in questo capitolo si procede sperimentando tale metodo di control-
lo su di un reale motore SPM del laboratorio, il tutto tramite la piattaforma
dSPACE.
3.1 Sperimentazione motore SPM
Le verifiche sperimentali in oggetto, ovviamente, sono state realizzate sul
reale motore SPM protagonista delle precedenti simulazioni al calcolatore
(sottosezione 2.1.1). Durante i test sperimentali si è potuto constatare come
i parametri meccanici di momento d’inerzia e coefficiente di attrito viscoso
si discostino dai valori utilizzati durante le simulazioni. Avendo aggiunto al
sistema anche un freno a isteresi questi parametri aumentano, comportando
un rallentamento della dinamica del modello rispetto a ciò che era stato sti-
mato nel capitolo precedente ed incrementando, nel contempo, la stabilità
dello stesso.
Come prevedibile, in fase di sperimentazione è risultata necessaria una
leggera modifica dei guadagni dei regolatori PI (tabella 3.1), in modo da
ottenere le risposte migliori possibili alle velocità di sperimentazione.
La costante di tempo del filtro passa basso dello stimatore, invece, rimane
invariata pari a:
τLPF = 0.01
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Tabella 3.1: Guadagni sperimentali motore SPM
Kp Ki τR[s]
Rω 0.1 0.5 0.200
Rid 20 2400 0.0083
Riq 20 2400 0.0083
RPLL 2500 50× 103 0.02
3.1.1 Controllo AF
Per cominciare sono state eseguite delle prove sperimentali portando il
motore a medio-alte velocità tramite controllo sensor-based, per poi chiudere
in controllo utilizzando la posizione e la velocità stimate dall’osservatore
di flusso attivo (controllo sensorless). In tali condizioni, poi, sono state
sperimentate più condizioni di controllo:
1. Controllo sensorless a più regimi di velocità, senza coppia frenante;
2. Controllo sensorless a più regimi di velocità, con coppia frenante;
3. Controllo sensorless a velocità variabile, senza coppia frenante;
4. Controllo sensorless a velocità variabile, con coppia frenante;
Il valore della coppia frenante è stato mantenuto a valori ridotti per non
rischiare di perdere il controllo sensorless:
mL = 0.6 N m
A causa della mole di dati ottenuti, in Appendice B si riportano gli an-
damenti registrati per varie condizioni di studio, mentre si riportano qui di
seguito solamente i grafici che sono stati ritenuti essere più significativi, ovve-
ro i grafici analizzanti condizioni dinamiche di funzionamento, in presenza, o
meno, di coppia frenante (figura 3.1, 3.2 e 3.3). I risultati di tali simulazioni
portano alle seguenti considerazioni:
• La dinamica del sistema di controllo consente repentini cambi della
velocità di riferimento;
• Per quanto riguarda le correnti assorbite, si può notare come la presen-
za della coppia costante di carico dia luogo ad un’elevata oscillazione
della corrente di asse in quadratura in condizione di funzionamento a
velocità costante. Durante la fase di accelerazione, invece, si può no-
tare come la stessa si stabilizzi al fine di fornire la coppia accelerante.
In ogni caso, la reale corrente di asse diretto rimane istantaneamente
nulla, mentre la stima della stessa presenta una minima oscillazione,
dipendente quest’ultima dalla coppia frenante;
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• Infine, si è potuto osservare che, come previsto, la velocità minima di
funzionamento del solo controllo in flusso attivo si aggira intorno ai
200 rpm;
• La stima della posizione risulta essere leggermente in anticipo rispetto
alla reale posizione misurata da un encoder.
Questo aspetto può trovar spiegazione in più fattori:
1. Come già analizzato durante le simulazioni al calcolatore, si può
evidenziare come aumentando leggermente il valore della costante
di tempo del filtro passa basso, la posizione stimata si avvicini di
più alla reale. Il filtro passa basso, infatti, è stato introdotto in
sostituzione di un integratore ideale, ove quest’ultimo dovrebbe
fornire un ideale sfasamento di 90° tra la grandezza in ingresso
e quella in uscita. Il filtro passa basso, invece, introduce uno
sfasamento dipendente dalla velocità di funzionamento secondo
la legge:
ϕ = atan(ωme · τLPF )
Dunque, risulta immediato calcolare l’errore d’angolo tra l’ideale
sfasamento di 90° e il reale sfasamento ϕ:
∆ϑ = 90− ϕ = atan
(
1
ωme · τLPF
)
Tramite simulazione Simulink si è tentata una compensazione on-
line dell’errore d’angolo secondo quanto appena esposto. I risul-
tati, però, hanno portato ad una perdita di stabilità del controllo
e ad un cambiamento sostanzialmente nullo dell’errore d’angolo.
2. Un errore di allineamento del motore durante l’iniziale fase di
allineamento. Infatti, la coppia di impuntamento dei magneti del
motore e la presenza del freno ad isteresi possono comportare
un leggero errore iniziale di allineamento del motore rispetto alla
posizione zero dell’encoder. Questo errore, a sua volta, si può
ripercuotere in modo costante sulle successive prove sperimentali.
3. In sezione 1.6 si è dimostrato come la sensitività parametrica del
metodo di stima del flusso attivo rispetto alle variazioni di in-
duttanza di asse in quadratura risulti essere puramente immagi-
naria, comportando un inevitabile errore di fase. La presenza di
una leggera saturazione e/o di anisotropie della macchina possono
spiegare, quindi, lo sfasamento in analisi.
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Figura 3.1: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: 1000-1500rpm, mL = 0.6, sensorless AF
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Figura 3.2: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: 1000-1500rpm, mL = 0, sensorless AF
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Figura 3.3: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: 300-1000rpm, mL = 0, sensorless AF
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3.1.2 Controllo I-f + AF
Al fine di rendere il controllo completamente sensorless si procede, in
questa sezione, alle prove sperimentali del controllo ibrido I-f + AF. Duran-
te le sperimentazioni sul banco prova non si ha la possibilità di differenziare
l’algoritmo di controllo per il caso di avviamento e per il caso di funziona-
mento alle basse velocità: questi due funzionamenti devono essere obbliga-
toriamente visti come analoghi. Pertanto, quanto precedentemente descritto
in sezione 1.4 e simulato in sezione 2.1.1 deve essere modificato. L’algoritmo
di controllo di interfaccia tra il controllo I-f e il controllo in flusso attivo è
stato, quindi, semplificato imponendo solamente due sottocasi:
Basse velocità (n<250rpm): Si controlla il motore tramite il metodo I-f
imponendo:
f∗ = ftgd
e di conseguenza le correnti di riferimento imposte risultano:{
Id = 1 A
Iq = 0
(3.1)
Si può dimostrare, infatti [14], che in condizioni di controllo I-f, il
rotore tende ad allinearsi con il campo magnetico creato dalla corrente
di statore, facendo risultare la corrente statorica come corrente di solo
asse diretto.
Alte velocità (n≥250rpm): Si controlla il motore tramite il metodo del
flusso attivo chiudendo il controllo con le stime di posizione e di velo-
cità. Il regolatore dell’anello di velocità fornisce in uscita il riferimento
di corrente di solo asse in quadratura, imponendo come ipotesi una
MTPA ideale della macchina SPM in oggetto.
In fase di sperimentazione è risultato più conveniente sfruttare alle basse
velocità un controllo I-f a posto del controllo U-f. In ogni caso, infatti, l’al-
goritmo di controllo deve essere semplificato come precedentemente descritto
ed, in tali condizioni logiche, il controllo I-f reagisce meglio, permettendo il
funzionamento stabile alle basse velocità.
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I risultati di tale sperimentazione sono riportati nei grafici di figura 3.4
e 3.6, dai quali si sono potute ricavare le seguenti osservazioni:
• Imponendo una velocità di riferimento di soglia pari a 250 rpm, è ri-
sultato possibile un controllo puramente sensorless del motore SPM in
oggetto, utilizzando il metodo di controllo I-f alle basse velocità, e lo
stimatore di flusso attivo per le medio-alte velocità.
• I limiti del sistema di controllo sensorless ibrido in oggetto si eviden-
ziano soprattutto nel passaggio dal sistema di controllo in flusso attivo
al controllo I-f, ovvero in fase di decelerazione.
• Si è potuto verificare come il controllo risponda in modo ottimale in
caso di avviamento tramite elevati gradini di velocità di riferimento
(figura 3.5).
• Si è potuta notare un’oscillazione elevata dell’anello di velocità del
controllo I-f per velocità prossime ai 250 rpm.
• Risulta sempre presente il classico errore costante nella stima della po-
sizione, il quale trova spiegazione in quanto enunciato poc’anzi. Inoltre,
dal confronto tra gli errori di posizione di figura 3.6 e 3.7, si può de-
durre come, grazie alla corrente di asse diretto costante di 1 A presente
durante il controllo I-f, il modulo del flusso attivo risulti essere sempre
intenso, tale da garantire un ridotto errore di stima della posizione.
Invece, in condizioni di controllo sensor-based, la corrente di asse di-
retto è istantaneamente nulla, comportando un ridotto flusso attivo ed
un elevato errore d’angolo. Inoltre, tale fenomeno subisce l’influenza
anche del filtro passa basso interno allo stimatore di flusso attivo.
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Figura 3.4: Sperimentazione motore SPM,
avviamento 0-1000rpm, mL = 0, sensorless I-f+AF
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Figura 3.5: Sperimentazione motore SPM,
avviamento 0-1000rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura 3.6: Sperimentazione motore SPM,
statica: 200rpm, mL = 0, sensorless I-f
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Figura 3.7: Sperimentazione motore SPM,
statica: 200rpm, mL = 0, sensor-based
Conclusioni
In conclusione, si può affermare che questo lavoro di tesi si è concentrato
prevalentemente sul metodo di controllo sensorless dei motori sincroni basato
sul concetto del flusso attivo. Questo è infatti risultato essere il migliore tra
quelli inizialmente proposti, grazie alla propria natura semplice e generica,
oltre che alla ridotta sensitività parametrica.
Uno degli aspetti più rilevati del lavoro di tesi è stata la generalizzazione
teorica del metodo di controllo sopracitato, nelle condizioni di funzionamen-
to non lineari di saturazione. In aggiunta, si è potuto verificare quanto
teoricamente dimostrato tramite simulazioni al calcolatore semplicemente
conoscendo la mappa dei flussi di una macchina a riluttanza.
I risultati sperimentali inerenti a questo metodo di controllo sono stati
molto soddisfacenti, consolidando la bontà dello stesso. I limiti del metodo,
previsti in fase di simulazione al calcolatore, sono stati verificati in fase di
sperimentazione, sottolineando come il metodo presenti il proprio ottimale
intervallo di funzionamento alle medio-alte velocità.
Inoltre, è stato simulato e sperimentato come, grazie a dei semplici sistemi
di controllo alle basse velocità, sia possibile un completo controllo sensorless
ibrido.
Una possibile espansione di questo lavoro di tesi potrebbe consistere nel-
la generalizzazione dell’intero algoritmo di controllo sensorless per qualsiasi
motore sincrono, sfruttando stime parametriche iniziali e online.
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Appendice A
Ricerca ottimi valori
A causa dell’introduzione dello stimatore di flusso attivo, l’anello di con-
trollo in condizioni di controllo sensorless risulta essere non lineare. Pertanto,
risulta impossibile determinare in modo analitico i guadagni dei regolatori
PI del PLL dello stimatore. A tal fine, è stato implementato un algoritmo
di ricerca, il quale oltre a ricercare i valori ottimi dei guadagni del PLL dello
stimatore, confronta gli stessi al variare della costate di tempo del filtro passa
basso (1.13). In sintesi i parametri da ottimizzare risultano quindi essere:
τLPF KPPLL KIPLL
Partendo da N valori dei parametri all’interno di un intervallo di ricerca,
questo algoritmo va semplicemente ad eseguire, in modo assolutamente non
ottimizzato, le N3 possibili simulazioni Simulink, estraendo da ognuna l’er-
rore tra velocità reale e velocità di riferimento e l’errore tra velocità reale e
velocità stimata. L’ottimizzatore, pertanto, fornirà in uscita i valori ottimi
della precedente terna di parametri, tali da fornire un ottimo sistema di con-
trollo.
Inizialmente si esegue una ricerca molto ampia per ricavare almeno indi-
cativamente gli ordini di grandezza ottimi dei parametri in gioco. In seguito,
individuato l’ordine di grandezza della terna di parametri, si continua con
una ricerca in prossimità degli stessi, così da ricavare la terna di valori ottimi.
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Appendice B
Approfondimenti sperimentali
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Figura B.1: Sperimentazione motore SPM,
statica: 100rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura B.2: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1000rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura B.3: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1500rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura B.4: Sperimentazione motore SPM,
statica: 300rpm, mL = 0, sensorless
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Figura B.5: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1000rpm, mL = 0, sensorless
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Figura B.6: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1500rpm, mL = 0, sensorless
B.1. STATICA 111
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
-1
-0.5
0
0.5
1
(a) Andamento corrente Id
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
-1
0
1
2
3
4
(b) Andamento corrente Iq
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
V
e
lo
ci
tà
 [
p.
u.
]
(c) Andamento e stima della velocità
1.95 1.96 1.97 1.98 1.99 2
0
2
4
6
(d) Andamento e stima della posizione
Figura B.7: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1000rpm, mL = 0.6, sensorless
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Figura B.8: Sperimentazione motore SPM,
statica: 1500rpm, mL = 0.6, sensorless
Le precedenti sperimentazioni evidenziano le differenze tra il funzionamento
a vuoto dello stimatore (sensor-based) e il controllo eseguito utilizzando con
le grandezze stimate (sensorless), il tutto per condizioni statiche di velocità
e in presenza o meno di coppia frenante. Si può osservare come la stima della
posizione migliori all’aumentare della velocità e come in controllo sensorless
essa presenti sempre un leggero sfasamento. La stima della velocità risulta
migliore in condizioni sensorless, così come l’oscillazione delle correnti.
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Figura B.9: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: 200-1000rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura B.10: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: +800 -800rpm, mL = 0, sensor-based
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Figura B.11: Sperimentazione motore SPM,
dinamica: 1500-1000rpm, mL = 0.6, sensor-based
Le precedenti sperimentazioni sensor-based, confrontabili con le corrispetti-
ve sperimentazioni sensorless di figura 3.1, 3.2 e 3.3, evidenziano come lo
stimatore presenti il proprio ottimo range di funzionamento alle medio-alte
velocità, senza particolari differenze tra il controllo sensor-based e quello
sensorless.
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